Estudo e otimização de conversores estáticos utilizados em sistemas fotovoltaicos conectados à rede elétrica comercial: Kleber César Alves Souza ; orientador, Denizar Cruz Martins by Souza, Kleber Cesar Alves de
 















ESTUDO E OTIMIZAÇÃO DE CONVERSORES ESTÁTICOS 
UTILIZADOS EM SISTEMAS FOTOVOLTAICOS CONECTADOS 






















UNIVERSIDADE FEDERAL DE SANTA CATARINA 
PROGRAMA DE PÓS-GRADUAÇÃO 







ESTUDO E OTIMIZAÇÃO DE CONVERSORES ESTÁTICOS 
UTILIZADOS EM SISTEMAS FOTOVOLTAICOS CONECTADOS 




Tese submetida à 
Universidade Federal de Santa Catarina 
como parte dos requisitos para a 




KLEBER CESAR ALVES DE SOUZA 
 
 
Florianópolis, Agosto de 2009 































À toda minha família, 
que mesmo distante nunca deixou faltar apoio.



















À minha amada esposa, 
que só meu coração consegue descrever tamanha gratidão. 
        iv
AGRADECIMENTOS 
A você, que lendo este trabalho, compartilha comigo o resultado de muita doação e esforço. 
Ao Professor Denizar Cruz Martins, pela orientação, pela compreensão e amizade durante o 
curso de doutorado. 
Aos Professores Arnaldo, Denizar, Ênio, Hari, Ivo e João Carlos, do Instituto de Eletrônica 
de Potência da UFSC, pelos ensinamentos e lições. 
Aos funcionários e também amigos Pacheco, Coelho e Rafael pela colaboração e apoio 
logístico para realização deste trabalho. 
A todos os funcionários e estagiários que passaram no INEP, que cada um de sua forma, 
contribuiu para que este trabalho se tornasse realidade. 
Aos colegas, alunos de doutorado, alunos de mestrado, alunos de graduação, pela amizade, 
pelas diversões e companheirismo. 
Aos colegas João Américo, Romeu, Edílson Mineiro, Claudinor, Altamir, Mateus, André, 
Cícero, Alceu, Jean, Aniel, Carlos, Edward, Odiglei e Telles, por compartilharem comigo estes anos 
de estudo, de amizade, de companheirismo e de esforço e dedicação. 
Aos alunos de graduação e também colegas trabalho Felipe, Janaína e Lisandra por suas 
valorosas contribuições no desenvolvimento deste trabalho. 
Agradecimento em especial ao amigo Roberto Francisco Coelho, que sempre esteve pronto a 
ajudar e que hoje completa com grande competência as pesquisas em fontes renováveis. 
Aos membros da banca examinadora por reservarem tempo em seus concorridos dias para 
leitura deste trabalho de Tese. 
À Universidade Federal de Santa Catarina e ao CNPq, pelo apoio financeiro. 
À minha família, faltam-me palavras para expressar a alegria de fazer parte de vosso meio. 
À minha amada esposa Érika e sua família, por conquistarem este coração. 
Ao povo brasileiro, que, com dignidade, bravura e criatividade, sobrevive às intempéries dos 
infrutíferos, financiando a formação acadêmica de jovens sonhadores. 
Aos meus amigos, inúmeros, inclusive você, que durante estes anos, tornaram esta passagem 
mais suave e especial. 
 
        v
 
 vi
Resumo da Tese apresentada à UFSC como parte dos requisitos necessários para obtenção do 
grau de Doutor em Engenharia Elétrica 
 
ESTUDO E OTIMIZAÇÃO DE CONVERSORES ESTÁTICOS 
UTILIZADOS EM SISTEMAS FOTOVOLTAICOS CONECTADOS 
À REDE ELÉTRICA COMERCIAL 
 
Kleber César Alves de Souza 
Agosto/2009 
 
Orientador: Prof. Denizar Cruz Martins, Dr. 
Área de Concentração: Eletrônica de Potência e Acionamentos Elétricos. 
Palavras Chave: Sistema fotovoltaico, conversores CC-CC e CC-CA, rede elétrica de energia, 
seguidor de máxima potência (MPPT). 
Número de páginas: 288 
 
RESUMO: Este trabalho apresenta um estudo na área de eletrônica de potência aplicada à 
tecnologia de painéis solares fotovoltaicos. Uma revisão das arquiteturas utilizadas até o momento 
para realizar a conversão de energia dos módulos fotovoltaicos é apresentada, além de uma breve 
classificação e evolução dos sistemas fotovoltaicos conectados à rede elétrica de energia. Para o 
trabalho, dois conversores CC-CC foram escolhidos, estudados e aplicados como estágios iniciais 
de potência a um sistema fotovoltaico conectado à rede elétrica. Estes foram projetados de tal 
maneira a levar em consideração a redução do número de componentes e das perdas. Uma estratégia 
de controle para os mesmos foi estudada e foi decidido que o controle associado ao primeiro estágio 
teria unicamente a função de forçar o mesmo a operar sempre próximo ao ponto de máxima 
potência. Um conversor CC-CA foi apresentado como segundo estágio do sistema. Uma análise 
detalhada do controle foi realizada e duas malhas de controle, trabalhando conjuntamente, foram 
empregadas. Uma para controlar a tensão contínua do barramento e o fluxo de potência. Outra para 
controlar a corrente de saída do sistema. Além disso, a pesquisa também considerou a possibilidade 
de conexão de cargas diretamente ao sistema, focando os esforços em cargas não-lineares. Um 
algoritmo seguidor de máxima potência foi apresentado além de um sistema de proteção e 
supervisão. Por fim, os resultados experimentais validam os estudos teóricos realizados, além de 
corroborar algumas hipóteses discutidas no decorrer do trabalho. 
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DESIGN AND OPTMIZATION OF STATIC POWER CONVERTERS 
USED IN GRID CONECTED PHOTOVOLTAIC SYSTEMS 
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Advisor: Prof. Denizar Cruz Martins, Dr. 
Concentration Area: Power Electronics and Electrical Drives. 
Keywords: Photovoltaic systems, DC-DC and DC-AC converters, grid connected system, 
maximum power point tracker (MPPT). 
Number of pages: 288 
 
Abstract: This work presents a study on the application of power electronics in the photovoltaic 
system area. An overview of the power electronics architectures applied to photovoltaic modules 
energy conversion is presented, including a brief classification and evolution of grid connected 
photovoltaic systems. To the research, two DC-DC converters were chosen, designed and applied as 
first power stage of a grid connected system. They were designed considering the reduction of 
losses and devices. A control strategy for them was studied and it was decided that the control 
associated with the first stage would have only the function of forcing it to operate always near the 
point of maximum power. A DC-AC converter was presented as the second stage of the system. A 
detailed control analysis was developed and two loop controls, working together, were employed. 
One loop to control the voltage of bus and the power flow. Another to control the output current of 
the system. Moreover, the research also considered the possibility of connecting a load directly to 
the system, focusing efforts on non-linear loads. A maximum power point tracker algorithm and a 
system of protection and supervision were presented. Finally, the experimental results validate the 
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SIMBOLOGIA 
1. SÍMBOLOS UTILIZADOS NO TRABALHO 
Símbolo Significado Unidade 
X  Valor parametrizado da grandeza X - 
β Relação entre a tensão de entrada e a tensão de pico de saída do inversor - 
δ Possibilidade de execução  - 
μ0 Permeabilidade magnética do ar H/m 
μr Permeabilidade magnética relativa H/m 
ρ Resistividade do cobre Ω . cm 
ρ20ºC Resistividade do cobre a 20ºC Ω . cm 
ΦX Bitola do fio de um enrolamento X cm2 
ω Freqüência angular de ressonância do conversor rad/s 
η Rendimento teórico - 
λ Relação Volts . Segundos da indutância de magnetização V . s 
σ Entreferro cm 
α1, α2 e α3 Coeficientes de ocupação do transformador - 
ΔB Variação da densidade de fluxo T 
ΔBOtimo Variação ótima da densidade de fluxo T 
αc Coeficiente de variação da temperatura no cobre - 
α Fração da área da janela ocupada pelo enrolamento j - 
ΔD Perda de razão cíclica - 
ΔDImin Perda de razão cíclica para menor corrente de carga - 
ΔImmax Mínima ondulação da corrente magnetização A 
ΔImmin Máxima ondulação da corrente de magnetização A 
ΔIo% Percentual da variação da corrente de saída - 
ωp Freqüência angular do pólo rad/s 
Δt Variação do tempo s 
ΔT Valor da elevação de temperatura do núcleo oC 
ΔVcbmax Valor máximo da queda de tensão no capacitor de bloqueio V 
ΔVCieq Variação de tensão no capacitor equivalente de entrada do conversor Meia Ponte V 
ΔVEpk Variação da tensão de entrada do inversor V 
ΔVi Variação da tensão de entrada V 
ΔVct% Variação de tensão na saída do compensador de tensão do inversor - 
ΔVo Variação da tensão de saída V 
ωz Freqüência angular do zero rad/s 
ΔΦ Variação de fluxo magnético Wb 
A/D Analógico/Digital - 
Ae Área efetiva do núcleo de ferrite cm2 
Apainel Área útil do painel cm2 
As,j Área da seção transversal do enrolamento j cm2 
AW Área da janela do núcleo de ferrite cm2 
B Densidade de fluxo magnético T 
BCA Densidade pico a pico de fluxo magnético T 
BCC Densidade de saturação de fluxo magnético T 
Bmax Valor máximo da densidade de fluxo magnético T 
BSAT Valor da densidade de saturação do núcleo T 
C1 e C2 Capacitância intrínseca dos MOSFETs do conversor Meia Ponte F 
C1fb – C4fb Capacitância intrínseca dos MOSFETs do conversor Ponte Completa F 
Cb Capacitor de bloqueio da componente contínua F 
Ccp Capacitor do compensador de corrente do inversor F 
Ccz Capacitor do compensador de corrente do inversor F 
        xxix
CE Capacitância equivalente de entrada do inversor F 
Ce1 e Ce2 Capacitâncias de entrada do conversor Meia Ponte F 
Ceq Capacitância equivalente dos MOSFETs F 
Cf Capacitor do filtro de saída F 
CI(s) Função de transferência do controlador de corrente - 
Cieq Capacitância equivalente da entrada do conversor Meia Ponte F 
Cm Coeficiente de perdas no núcleo operando a 80oC - 
CMPP controlador de máxima potência - 
Cosseff Capacitância de saída efetiva F 
Ct Capacitor do oscilador F 
Cv Função de transferência do compensador de tensão do inversor - 
Cvf Capacitor do compensador de tensão do inversor F 
D Razão cíclica - 
D1 e D2 Diodos intrínsecos dos MOSFETs do conversor Meia Ponte - 
D1fb - D4fb Diodos intrínsecos dos MOSFETs do conversor Ponte Completa - 
DAB Razão cíclica para o qual a tensão VAB é igual a Vi - 
DABmax Máxima razão cíclica para o qual a tensão VAB é igual a Vi - 
DABmin Mínima razão cíclica para o qual a tensão VAB é igual a Vi - 
Def Razão cíclica efetiva - 
Di Diâmetro do fio elementar cm 
DImin Razão cíclica para a mínima corrente de carga - 
Dmax Valor máximo da razão cíclica - 
Dr1 - Dr4 Diodos da ponte retificadora do conversor Meia Ponte - 
Dr1fb - Dr4fb Diodos da ponte retificadora do conversor Ponte Completa - 
e Erro entre o sinal amostrado e o sinal de referência  
EDiodo_off Energia no diodo durante o bloqueio J 
EIGBT_off Energia no IGBT durante o bloqueio J 
EIGBT_on Energia no IGBT durante a entrada em condução J 
f2h Freqüência da segunda harmônica Hz 
fc Freqüência de cruzamento Hz 
fcaa Freqüência de corte do filtro anti-aliasing Hz 
fcf Freqüência de corte do filtro Hz 
fPr Número de fios em paralelo do primário - 
fp Freqüência do pólo Hz 
fr Freqüência da tensão da rede Hz 
fS Freqüência de comutação Hz 
fSx Número de fios em paralelo do secundário x - 
fz Freqüência do zero Hz 
fcr Fator de crista - 
Ganhov Ganho do sensor de tensão - 
GanhoHall Ganho do sensor Hall - 
GanhoPWM Ganho do modulador PWM - 
Gct Ganho da planta - 
Gcc-cc Função de transferência do conversor CC-CC - 
Gcd compensador para a entrada da perturbação - 
Gfaa(s) Função de transferência do filtro anti-aiasing - 
Gff Ganho do filtro passa-baixa - 
Gv0,5kW Função de transferência do inversor para o sistema de 0,5kW - 
Gv1,0kW Função de transferência do inversor para o sistema de 1,0kW - 
H Ganho do sensor Hall - 
I e I’ Valores instantâneos atuais e anteriormente amostrados de corrente A 
Iac Mínima corrente do multiplicador A 
IC1 e IC2 Corrente nos capacitores intrínsecos dos MOSFETs do conversor Meia Ponte A 
Ice1 e Ice2 Corrente nos capacitores de entrada do conversor Meia Ponte A 
ICieq Corrente no capacitor equivalente de entrada do conversor Meia Ponte A 
ICieqmed 
Valor médio da corrente no capacitor equivalente de entrada do conversor Meia 
Ponte A 
ID Corrente no diodo A 
        xxx
IDi Valor médio da corrente nos diodos A 
IDr1med – IDr4med Valor médio da corrente nos diodos da ponte retificadora A 
IDr1rms – IDr4rms Valor eficaz da corrente nos diodos da ponte retificadora A 
IE Corrente fornecida pela fonte de entrada do inversor A 
Ihall Corrente fornecida pelo sensor de efeito hall A 
ii Corrente de entrada do inversor A 
Ij Corrente no enrolamento j A 
iL Corrente no indutor de saída do inversor A 
iL_ref Referência da corrente no indutor de saída do inversor A 
ILf Corrente no indutor do filtro de saída do conversor CC-CC A 
ILm Corrente na indutância de magnetização A 
ILmmed Valor médio da corrente de magnetização A 
ILo Corrente no indutor de saída  A 
iLr Corrente no indutor ressonante A 
Immed Valor médio da corrente de magnetização A 
Imo Corrente de saída do multiplicador A 
Impico Valor de pico da corrente de magnetização A 
Impp Corrente no máximo ponto de potência A 
Io Corrente de saída A 
io Corrente injetada na rede elétrica A 
ioP Valor de pico da corrente injetada na rede elétrica A 
io_ref Corrente injetada na rede elétrica A 
Io’ Corrente de saída refletida no primário A 
Io’min Valor mínimo corrente de saída refletida no primário A 
Iomin Valor mínimo da corrente de saída A 
Iop Corrente fornecida pelos painéis em circuito aberto A 
Ipaineis Corrente fornecida pelos painéis A 
Iph Corrente correspondente ao efeito fotoelétrico A 
Ipheq Corrente equivalente correspondente ao efeito fotoelétrico A 
iref Corrente de referência A 
Iretmed Corrente média no retificador do conversor Meia Ponte A 
IS1 e IS2 Corrente nos interruptores do conversor Meia Ponte A 
IS1fb - IS4fb Corrente nos interruptores do conversor Ponte Completa A 
IS1rms e IS2rms Valor eficaz da corrente nos interruptores  A 
ISC Corrente fornecida pelo painel quando em curto-circuito A 
ITOTAL Valor total da corrente que circula no núcleo do transformador A 
IVi Corrente na fonte de entrada A 
iZ Corrente de carga do sistema A 
J Densidade de corrente A/cm2 
Ji_max Densidade máxima de corrente A/cm2 
k Constante de Boltzmann - 
kg Constante geométrica  - 
kgfe Constante geométrica do núcleo de ferrite  - 
kpwm 
Relação entre tensão contínua de entrada do inversor e valor de pico da 
portadora triangular - 
kv0,5kW Ganho do compensador de tensão para o sistema de 0,5kW - 
kv1,0kW Ganho do compensador de tensão para o sistema de 1,0kW - 
kW Fator de utilização da área do enrolamento - 
le Valor do comprimento magnético efetivo do núcleo escolhido cm 
Lf Indutor do filtro de saída H 
lj Comprimento do enrolamento j cm 
Lm Indutância magnetizante H 
Lo Indutor de saída do conversor Ponte Completa H 
Lr Indutor ressonante H 
Lrmax Valor máximo do indutor ressonante H 
Lrmin Valor mínimo do indutor ressonante H 
n Relação de transformação   - 
nj Número de espiras do enrolamento j - 
        xxxi
NP Número de espiras do enrolamento primário - 
NS Número de espiras do enrolamento secundário - 
PCu,j Perda no cobre do enrolamento j W 
PCu,P Perda no cobre do enrolamento do primário W 
PCu,S Perda no cobre do enrolamento do secundário W 
PcondDiodo Perdas por condução do diodo W 
PcondIGBT Perdas por condução do IGBT W 
PDiodo_off Perdas durante o bloqueio do diodo W 
PIGBT_off Perdas no IGBT durante o bloqueio W 
PIGBT_on Perdas no IGBT durante a entrada em condução W 
Pin Potência de entrada W 
Pn junção - 
PNUCLEO Perdas no núcleo W 
Po Potência de saída W 
POTIMO Valor ótimo das perdas totais no transformador W 
Prim Primário do transformador  
PS1 e PS2 Perdas nos interruptores do conversor Meia Ponte W 
PS1fb  - PS4fb Perdas nos interruptores do conversor Ponte Completa W 
PST Perda total nos interruptores W 
PT Perdas totais no interruptor do inversor W 
Ptotal Perda total no transformador W 
q Ganho estático do conversor Meia Ponte - 
qi Relação entre as componentes alternada e contínua da corrente - 
QCieq 
Carga armazenada no capacitor equivalente de entrada do conversor Meia 
Ponte C 
Rb Resistor de amortecimento Ω 
Rci Resistor do compensador de corrente do inversor Ω 
Rcz Resistor do compensador de corrente do inversor Ω 
RDS(on) Resistência entre dreno e source no MOSFET Ω 
Rff Resistor do filtro passa-baixa Ω 
Rj Resistência do enrolamento j Ω 
Rm Resistor shunt Ω 
Rp Resistência paralela do painel Ω 
RPeq Resistência paralela do painel equivalente Ω 
RS Resistência série do painel Ω 
Rs Resistor shunt do sensor de efeito Hall Ω 
Rsh Resistor shunt Ω 
RSeq Resistência série do painel equivalente Ω 
RT Resistência térmica do núcleo do transformador oC/W 
RV Resistor do compensador de tensão do inversor Ω 
RVd Resistor do compensador de tensão do inversor Ω 
Rvf Resistor do compensador de tensão do inversor Ω 
RVi Resistor do compensador de tensão do inversor Ω 
RΘJA Resistência térmica entre junção e cápsula oC/W 
S Índice de incidência solar W/m2 
S1fb-S4fb Interruptores do conversor Ponte Completa - 
S1 e S2 Interruptores do conversor Meia Ponte - 
SD Seção transversal do fio de cobre cm2 
Sec Secundário do transformador - 
t Tempo s 
T Temperatura oC 
Te Temperatura do enrolamento de cobre oC 
Tm Tempo morto s 
Tmax Tempo morto máximo s 
Tmin Tempo morto mínimo  s 
ton Tempo que o interruptor permanece habilitado s 
toff Tempo que o interruptor permanece desabilitado s 
TS Período de comutação s 
        xxxii
triv?  Tensão de pico da onda portadora triangular V 
V e V’ Valores instantâneos atuais e anteriormente amostrados de tensão V 
VAB Tensão entre os pontos AB V 
VABmed Tensão média entre os pontos AB V 
vAN Valor médio da tensão de saída do braço A V 
vBN Valor médio da tensão de saída do braço B V 
vcc Tensão de entrada do inversor V 
vcontrole Tensão de controle V 
VC Tensão de saída do compensador de corrente V 
VC1 e VC2 Tensão nos capacitores intrínsecos dos MOSFETs do conversor Meia Ponte V 
VC1fb – VC4fb Tensão nos capacitores intrínsecos dos MOSFETs do conversor Ponte Completa V 
Vce1 e Vce2 Tensão nos capacitores de entrada do conversor Meia Ponte V 
VDr1rms-VDr4rms Tensão eficaz nos diodos do retificador do conversor Meia Ponte V 
VDrmin Valor mínimo da tensão nos diodos do retificador do conversor Meia Ponte V 
Vds Tensão entre dreno e source V 
Ve Volume efetivo do núcleo cm3 
Vff Tensão no filtro passa-baixa V 
vi Tensão de saída do inversor V 
Vi Tensão de entrada V 
Vimax Valor máximo da tensão de entrada V 
Vimin Valor mínimo da tensão de entrada V 
VLo Tensão no indutor de saída V 
VLomed Tensão média sobre o indutor V 
VLr Tensão no indutor ressonante V 
vo Tensão da rede V 
Vo Tensão de saída dos conversores CC-CC V 
Vo’ Tensão de saída refletida no primário V 
Vo’med Valor médio da tensão de saída refletida no primário V 
VOC Tensão fornecida pelo painel em circuito aberto V 
voP Valor de pico da tensão da rede V 
Vpaineis Tensão dos painéis V 
Vpkds Tensão de pico da onda dente de serra V 
Vref Tensão de referência V 
VRm Tensão sobre o resistor shunt V 
vRs Queda de tensão sobre o resistor shunt do sensor Hall V 
VSp O valor máximo da tensão nos interruptores V 
VVea Tensão de saída do compensador de tensão do inversor V 
x Coeficiente de perdas no núcleo operando a 80oC - 
y Coeficiente de Steimetz - 
Z Impedância Ω 
ZVS% Percentual mínimo de carga para o qual o conversor deve operar com ZVS - 
2. ACRÔNIMOS E ABREVIATURAS 
Símbolo Significado 
CA Corrente Alternada 
CC Corrente Contínua 
CI Circuito integrado 
FTLA Função de Transferência Laço Aberto 
IGBT Insulated Gate Bipolar Transistor 
LCD Display de Cristal Líquido 
MLT Comprimento médio por espira do enrolamento 
MOSFET Metal-Oxide-Semiconductor Field-Effect Transistor 
MP Meia Ponte 
MPP Maximmum Power Point 
P&O Perturbação e Observação 
PB Passa-baixa 
        xxxiii
PC Ponte Completa 
PCC Ponto de Conexão Comum 
PWM Modulação por largura de pulso (“Pulse width modulation”) 
RSE Resistência série equivalente de um dado capacitor 
TDH Taxa de distorção hamonica 
ZVS Zero Voltage Switching 
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L Indutor 








1. INTRODUÇÃO GERAL 
1.1. INTRODUÇÃO 
A eletricidade é uma das formas de energia mais versáteis e que melhor se adapta às 
necessidades da civilização no mundo atual. Sua utilização está tão estendida que dificilmente se 
concebe uma sociedade tecnologicamente avançada que não faça uso dela em larga escala. Um 
leque enorme de aparelhos é projetado para funcionar alimentado com energia elétrica. Pode-se 
dizer que todo o parque tecnológico, exceção feita, até o momento, em grande medida ao transporte, 
está baseado em eletricidade. 
Porém, há tempos, pesquisas realizadas em todo o mundo, atestam que devido ao rápido 
crescimento da população o consumo de energia mundial tem aumentado consideravelmente, 
principalmente em países do terceiro mundo e em desenvolvimento. Tal crescimento populacional 
causará um impacto dramático na demanda de energia, fazendo-a dobrar até 2050, mesmo que os 
países desenvolvidos adotem políticas de conservação de energia mais eficientes tal que seu 
consumo não aumente durante todo este período [1−3]. Em setembro de 1998, foi atestado no 
Congresso Mundial de Energia, na cidade de Houston, que a demanda anual de energia crescerá 
para aproximadamente 154 x 1012 kWh nos próximos 20 anos. Já o Conselho Mundial de Energia 
especula que a demanda crescerá para 228 x 1012 kWh. 
Apesar da hidroeletricidade ter grande peso na matriz energética brasileira, há uma grande 
quantidade de geradores a combustível fóssil espalhados em áreas remotas, principalmente nas 
regiões norte, nordeste e com mais intensidade nas fronteiras agrícolas do país. A disseminação 
destes geradores provoca, além da dependência externa do combustível, sérios problemas 
ambientais, tanto na geração quanto no seu refino e transporte como no seu consumo. 
Passando-se ao contexto mundial, a estrutura energética atual de geração de eletricidade está 
essencialmente baseada no consumo massivo de combustíveis não renováveis, o que conduz 
inevitavelmente, a um esgotamento das reservas e supõe uma ameaça real ao meio ambiente, 
manifestando-se principalmente através da acidificação do ciclo da água, do provável aquecimento 
global do Planeta e de outros problemas relacionados com a saúde dos seres vivos. 
Dados da ONU estimam que apenas 14% da energia primária consumida no planeta tem 
origem em fontes renováveis, ao passo que 86% do total empregariam as fontes tradicionais - 
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petróleo, carvão, gás natural e nuclear [4]. Essa enorme dependência de fontes não-renováveis 
acarreta a preocupação permanente com o seu esgotamento. Além disso, o consumo de tais fontes 
de energia não é bem distribuído. Atualmente, 80% das reservas no mundo são consumidas por 
cerca de um bilhão de pessoas que moram em países industrializados. Isto corresponde a apenas 
20% da população mundial. Por outro lado, os demais 80% têm que se satisfazer com os 20% 
restantes [5]. Há que ser considerado também que mais da metade da população mora em países que 
não possuem reservas (fontes primárias de energia), tendo assim que importá-las, o que causa uma 
grande dependência para com os países fornecedores. O Conselho Mundial de Energia atesta que 
essa dependência irá aumentar em mais da metade até 2020. Ainda como um agravante, uma boa 
parte das reservas está localizada em países com políticas e economia instáveis, o que aumenta em 
muito o perigo de crises mundiais. 
No Brasil, no entanto, a situação é menos preocupante devido ao peso da hidroeletricidade 
na matriz energética nacional que é de cerca de 92% [4]. Este percentual, entretanto, está 
relacionado aos dados oficiais, não englobando os sistemas particulares de geração autônoma a 
Diesel espalhados por todo o território nacional. 
Apesar da “figura hidroeletricidade” ser expressiva no Brasil, as melhores localizações 
geográficas para a construção de usinas hidroelétricas já foram exploradas, com um conseqüente 
incremento dos custos marginais de expansão do setor, bem como um aumento da superfície 
alagada por unidade de energia gerada. 
Outro grave problema no Brasil é que a capacidade de geração de energia elétrica instalada é 
historicamente menor do que a expansão do consumo. Segundo a Confederação Nacional da 
Indústria (CNI), essa realidade se repete há mais de duas décadas, com as empresas procurando se 
equilibrar para evitar contratempos. Pesquisa da CNI, anterior ao “apagão”, constatava que 60% das 
empresas de médio porte já fazia investimentos do próprio bolso em gestão energética. 
Por questões ambientais principalmente, desde a década de 80 novas fontes de energias 
renováveis estão permanentemente no debate da problemática energética e ambiental (biomassa, 
eólica, solar, etc.). Não obstante, sua participação quantitativa no contexto global ainda é pequena, o 
que para alguns pode significar que tais energias têm um mercado com caráter futurista. Tal idéia 
ignora muitos componentes da realidade atual, pelo menos nos países em desenvolvimento. No 
Brasil, por exemplo, há uma notória necessidade de “saldar um débito social” e solucionar os 
problemas energéticos de um grande contingente humano de desfavorecidos e, se possível, de forma 
ambientalmente sustentável. 
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O uso de sistemas solares fotovoltaicos como fonte de energia alternativa vem sendo 
largamente discutido nas últimas décadas devido ao rápido crescimento de técnicas de 
processamento de energia empregadas na eletrônica de potência. Hoje, sistemas fotovoltaicos de 
energia podem ser utilizados de duas formas: isoladamente ou conectado à rede elétrica da 
concessionária. 
Os sistemas isolados foram pioneiros, pois eram a solução mais adequada e prática (menor 
custos e peso) para fornecer a quantidade de energia necessária para longos períodos de 
permanência no espaço durante a corrida espacial. Os mesmos também foram largamente 
empregados como fontes de energia para sistemas instalados em localidades remotas. 
No cenário brasileiro, o serviço de eletrificação rural é basicamente caracterizado pela 
grande dispersão geográfica da população, baixo consumo, alto investimento por consumidor, 
elevado custo operacional, resultando num baixo retorno ou até mesmo em prejuízo financeiro à 
concessionária de energia elétrica. Portanto, diante desta situação, não como panacéia para 
solucionar todos os problemas da eletrificação rural, mas como uma opção a mais ao homem do 
campo em função dos altos custos de distribuição da energia elétrica, é que os sistemas 
fotovoltaicos isolados poderiam contribuir bastante propiciando o desenvolvimento e bem-estar às 
populações locais. Porém, a limitada atuação do Estado quanto ao desenvolvimento de políticas 
sociais neste setor e os altos custos de implementação e manutenção (baterias), têm tornado a 
aplicação de certa maneira inviável e limitada a aplicações financiadas por instituições privadas e 
órgãos internacionais. 
Os sistemas conectados diretamente à rede elétrica de energia surgiram no início da década 
de 90 e rapidamente se difundiram nos países desenvolvidos, impulsionados principalmente pelos 
maciços investimentos governamentais. A principal vantagem desta configuração é que além dos 
custos reduzidos, devido a não necessidade de utilização de acumuladores, sempre que o mesmo 
gerar energia em excesso em relação ao consumo da carga, esse excedente pode ser “injetado” 
diretamente na rede elétrica. Por outro lado, quando o sistema gerar menos energia do que a 
necessária para atender à demanda a rede elétrica convencional complementa o fornecimento. O 
maior problema deste tipo de sistema, quando aplicado ao Brasil, está na ausência de uma norma 
que regulamente a venda de energia, gerada a partir de pequenos e médios produtores, para a 
concessionária de energia elétrica local [6]. 
Passando para um panorama internacional, após enfrentar uma situação de quase estagnação 
durante grande parte da década de 1990, o mercado de sistemas fotovoltaicos nos Estados Unidos e 
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em vários outros países arrancou cerca de cinco anos atrás, e cresce por si só, somente nos Estados 
Unidos, cerca de 40% anualmente [7]. Em países como a Espanha chegaram a crescer cerca de 
100% no ano de 2006. Contudo, a interpretação destes dados estatísticos requer certo cuidado, pois 
esses percentuais muitas vezes não traduzem a verdadeira história. Por exemplo, em 2007 o 
mercado alemão praticamente não observou crescimento, todavia, os alemães ainda instalaram mais 
sistemas fotovoltaicos do que todo o mercado norte americano [7]. 
 
Fig. 1.1 – Painéis solares ocupam praticamente todos os espaços disponíveis nos telhados dos prédios do complexo da 
Google. 
 
Fig. 1.2 – Foto de um dos vários estacionamentos espalhados no complexo da Google. 
No mundo todo, grandes corporações empresariais investem atualmente muito dinheiro em 
instalações de módulos fotovoltaicos nos telhados de seus prédios comerciais para geração de 
energia elétrica. Um bom exemplo é a empresa Google. Em seu principal complexo empresarial 
(Googlecomplex), localizado no estado da Califórnia nos EUA, a empresa instalou 9.212 módulos 
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solares fotovoltaicos, que juntos, geram 9000 kWh (Fig. 1.1). Essa potência equivale a 30% da 
demanda do complexo. Além disso, vários estacionamentos espalhados no complexo funcionam 
com verdadeiros postos de combustível recarregando os automóveis elétricos dos funcionários a 
partir da energia solar fotovoltaica (Fig. 1.2). Detalhe, a Google não aparece na lista das 10 maiores 
corporações que mais investem em energia solar. 
A Tesco, uma rede britânica de supermercados, anunciou recentemente que irá instalar 2MW 
em módulos em seus escritórios no norte da Califórnia. A Wal-Mart, líder mundial no mercado 
varejista, planeja instalar 5,6MW de módulos solares nos telhados de 22 lojas espalhadas pelos 
estados da Califórnia, Hawaii e New Jersey. Interessante notar que, nos Estados Unidos, este 
crescimento é observado em estados que não apresentam os melhores índices de incidência solar, 
quando comparados, por exemplo, ao estado da Flórida. Essa desconexão entre insolação e 
produção de energia elétrica é ainda mais pronunciada fora dos Estados Unidos. 
 
Fig. 1.3 – Países onde os sistemas fotovoltaicos são amplamente utilizados nem sempre estão nos lugares mais 
ensolarados no mundo. Além disso, em 2005, três países eram responsáveis por 90%, dos 3705MW, da produção de 
energia elétrica a partir de painéis solares. 
Hoje, os líderes globais em geração de energia elétrica a partir de painéis solares 
fotovoltaicos, em praticamente todos os parâmetros relacionados ao assunto, são a Alemanha [131, 
132] e o Japão [130]. Contudo, estes países estão longe de poderem ser considerados paraísos 
solares (Fig. 1.3). Além disso, o preço da energia solar gerada, em ambos os países, apresenta 
valores elevados – em média 20 centavos de dólar por quilowatt-hora, o dobro da média dos preços 
da eletricidade nos Estados Unidos, em 2006, de acordo com os dados da Agência Internacional de 
Energia, localizada em Paris. Todavia, o grande diferencial, nestes países, foi que a partir de 
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meados da década de 1990, ambos os governos começaram a direcionar dinheiro para programas de 
incentivo a energia renovável. O mesmo ocorreu no estado da Califórnia nos Estados Unidos, só 
que há bem menos tempo. Como resultado, hoje, na nublada Alemanha, o setor das energias 
renováveis passou a ser a segunda maior fonte de novos postos de trabalho, perdendo apenas para o 
setor automobilístico. O setor emprega cerca de 200.000 pessoas, de acordo com Paul Runci, um 
cientista sênior do Pacific Northwest National Laboratory (PNNL) [8], em Richland, Washington, 
que pesquisa as tendências de desenvolvimento do setor energético. 
Porém, em meio ao entusiasmo, é importante manter este último turbilhão solar em 
perspectiva. A energia solar atende menos de 0,1% da demanda de energia elétrica nos Estados 
Unidos, e os painéis solares, de preço acessível, disponíveis hoje comercialmente apresentam uma 
máxima eficiência próxima de 15%. Apesar da recente explosão de entusiasmo empresarial, a 
expectativa é que os preços dos módulos solares continuem caindo em apenas 5,0% ao ano, e uma 
paridade com a rede – momento em que os painéis solares podem competir com as concessionárias 
livres de subsídios – não é esperada, com a maior brevidade, antes de 2015. 
Ainda é cedo para dizer se estas dispendiosas instalações empresariais vão ficar na história 
como o primeiro de uma série limitada de atitudes impulsivas, vitrines de uma boa publicidade 
movida por recém bilionários do setor tecnológico, ou como o início de um movimento de longo 
prazo que contribuirá para sustentar o mercado de energia solar fotovoltaica durante a próxima 
década e permitir que esta torne-se finalmente competitiva em termos de custos. Uma coisa é certa: 
o movimento irá prosperar apenas na medida em que é alimentado por um complexo mosaico de 
condições econômicas e burocráticas. Por exemplo, dos 9.509 novos sistemas fotovoltaicos 
conectados à rede elétrica comercial, instalados nos Estados Unidos em 2006, que totalizaram 
101MW, 70% deles estão na Califórnia. Mas não é só porque o estado é ensolarado. Como se 
constata, a Califórnia subsidia os sistemas solares fotovoltaicos de uma forma particularmente 
generosa. 
Portanto, com tantos prós e contras associados ao emprego de sistemas fotovoltaicos, a 
determinação da melhor maneira de empregar painéis fotovoltaicos para geração de energia no 
Brasil vai bem mais além dos custos envolvidos na instalação dos mesmos. 
1.2. SISTEMAS FOTOVOLTAICOS 
As mais comuns tecnologias de painéis fotovoltaicos disponíveis hoje no mercado são os 
módulos de silício monocristalino e policristalino. A tensão de máxima potência para esses 
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módulos varia entre 23 e 38V para uma potência gerada de aproximadamente 160W, e sua tensão 
de circuito aberto é inferior a 45V. Contudo, novas tecnologias como silício amorfo e Photo Electro 
Chemical (PEC) estão em desenvolvimento e prometem mudar esse panorama no futuro. 
Todavia, uma característica pertinente às células fotovoltaicas, independente do fabricante, 
da potência, do tamanho e outras características físicas, é que estas sempre geram energia elétrica 
em corrente contínua. O problema é que, dependendo da aplicação, esta fonte de energia pode não 
ser útil em sua forma original, sendo necessário processá-la de modo a torná-la aproveitável. Mas é 
neste momento que surge a questão (Fig. 1.4): como processar essa energia? 
 
Fig. 1.4 - Como processar a energia fotovoltaica? 
Para responder à questão anterior, o melhor ponto de partida é conhecer bem o tipo de carga 
que será conectada, porque é a partir das características da carga que é feita toda a especificação 
para a melhor escolha da estrutura eletrônica a ser utilizada no processamento da energia. 
No caso de sistemas interligados, a carga vista pelo sistema fotovoltaico é o próprio 
barramento da rede de energia comercial como é ilustrado na Fig. 1.5. 
 
Fig. 1.5 - Sistema fotovoltaico conectado à rede elétrica. 
Neste caso, a estrutura de potência, encarregada de interligar o arranjo fotovoltaico e a rede, 
tem que ser capaz de converter uma tensão contínua, gerada pelos painéis fotovoltaicos, em uma 
corrente alternada de qualidade para a concessionária e de controlar as condições nos terminais do 
arranjo, tal como um seguidor de máxima potência, no intuito de maximizar a potência capturada do 
sol pelas células fotovoltaicas. Além disso, esta conversão tem que ser efetuada com a mais alta 
eficiência possível e para um grande intervalo de variação, devido às grandes oscilações da 
irradiação solar durante o dia. 
É importante ressaltar que ao se conectar o sistema fotovoltaico à rede de energia elétrica, 
este fica sujeito às normas que regulamentam o sistema de energia. Em particular às normas IEC 
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61727-2004[9], EN61000-3-2[10], as normas IEEE 1547-2003 e IEEE 1547.1-2004 [11], bem 
como ao código elétrico norte americano (U.S. NEC) 690[12]. 
Tabela 1.1 – Resumo das mais importantes normas relacionadas com interconexão de sistemas fotovoltaicos à rede. 
Norma IEC61727 IEEE1547 EN61000-3-2 


















Limites das harmônicas de corrente 
(Ordem da harmônica - h) 
Os harmônicos pares presentes nestes 
intervalos devem ser inferiores a 25% do 





Máximo TDH de corrente 5,0% - 
Fator de potência para 50% da 
potência nominal 
0,90 - 
Injeção de corrente CC Menos de 1% da 
corrente nominal 
de saída 
Menos de 0,5% da 
corrente nominal de 
saída 
<0,22A  
Variação de tensão para operação 
nominal 
85% - 110% 
(196V – 253V) 
88% - 110% 
(97V – 121V) 
- 
Variação de freqüência para 
operação nominal 
50Hz ± 1Hz 59,3Hz a 60,5Hz - 
 
Com pode ser observado na Tabela 1.1, a norma EN61000-3-2 é mais fácil de ser cumprida, 
no que diz respeito a harmônicos de corrente, quando comparada com as demais normas. Isto 
também se reflete na escolha das topologias a serem empregadas no sistema. 
O inversor conectado à rede deve possuir um circuito de segurança que detecte o estado de 
operação conhecido por “islanding operation”, o qual não é permitido por questões de segurança 
pessoal e de equipamentos [13]. O efeito “islanding” é a continuação de operação do sistema 
fotovoltaico após a desconexão da rede de energia, seja por desligamento intencional, por acidente 
ou por algum dano. Os esquemas de detecção de falta da rede disponíveis são normalmente 
divididos em dois grupos: passivos e ativos. Os métodos passivos não causam influência na 
qualidade da energia, uma vez que só monitoram os parâmetros da rede. Os métodos ativos 
introduzem uma perturbação na rede e monitoram seu efeito. Estas perturbações podem afetar a 
qualidade da energia além de serem possíveis causadores de problemas em outros sistemas 
conectados à rede elétrica. 
Outro ponto importante que têm que ser levado em consideração em sistemas fotovoltaicos 
está relacionado á máxima inserção de corrente contínua na rede. As normas da IEEE [11] e a IEC 
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[9] põem limitações na máxima quantidade de corrente contínua injetada. O objetivo desta limitação 
está na necessidade de se evitar saturação nos transformadores de distribuição [13]. Contudo, estes 
limites são bastante pequenos (0,5% a 1% da corrente nominal de saída), e tais valores podem ser 
difíceis de serem medidos com precisão. Tais problemas podem ser resolvidos com o 
desenvolvimento de circuitos de medição mais precisos ou com a inserção de transformadores de 
baixa freqüência (freqüência de operação da tensão da rede) entre o inversor e a rede. Alguns 
sistemas fotovoltaicos empregam transformadores em alta freqüência para isolação galvânica entre 
os painéis e a rede. Todavia, isto não resolve o problema de inserção de correntes contínuas na rede, 
apesar de tornar o aterramento dos painéis mais simples. Isto porque a norma NEC 690 [12] exige 
que os módulos fotovoltaicos sejam aterrados junto com o sistema e que as faltas por terra sejam 
monitoradas, sempre quando a máxima tensão de saída dos módulos alcançar certo nível de tensão, 
por exemplo, 50V [12-14]. Por outro lado, esta exigência pode ser um problema para vários 
sistemas de alta potência que operam sem transformador, uma vez que sistemas monofásicos, 
conectados entre a fase e o neutro da rede, já é um sistema aterrado pelo lado da rede. 
1.2.1. EVOLUÇÃO DOS SISTEMAS FOTOVOLTAICOS 
As primeiras tecnologias empregadas em sistemas fotovoltaicos conectados à rede elétrica 
foram baseadas em um sistema centralizado (Fig. 1.6(a)), onde um inversor conectava um grande 
número de módulos fotovoltaicos ao sistema elétrico [15]. Os módulos fotovoltaicos eram divididos 
em conexões série, com cada conexão gerando uma tensão suficientemente alta para evitar maiores 
amplificações. Estas conexões série eram então conectadas em paralelo para a obtenção dos altos 
níveis de potência. Uma série de limitações é observada nesta configuração, tal como alto nível de 
tensão entre os módulos e o inversor, baixo fator de potência que tinha que ser compensada através 
de filtros especiais, diferentes perdas nos módulos, dentre outros. Além disso, o inversor era 
comutado em baixa freqüência através de SCRs, acarretando em um alto conteúdo harmônico na 
corrente e uma baixa qualidade de energia. 
Já as tecnologias atuais utilizam os chamados sistemas série e os módulos CA [15]. Os 
sistemas série, apresentado na Fig. 1.6 (b), podem ser considerados uma versão simplificada do 
sistema centralizado, onde um único conjunto série é conectado ao inversor [13]. Isto requer 
aproximadamente 16 módulos em série para o sistema europeu. A possibilidade de usar menos 
módulos em série existe, se um conversor CC-CC ou um transformador em baixa freqüência for 
utilizado para amplificar o nível de tensão. Um seguidor de máxima potência pode ser utilizado 
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individualmente para cada conjunto série, o que contribui para o aumento da eficiência do sistema, 
quando comparado ao sistema centralizado, e para a redução no preço. 
 
Fig. 1.6 – Sistemas fotovoltaicos: a) tecnologia centralizada; b) tecnologia série; c) tecnologia multi-série e d) 
tecnologia módulo CA. 
Os módulos CA ilustrados na Fig. 1.6 (d) correspondem à integração do módulo fotovoltaico 
ao inversor em um único dispositivo elétrico [13]. Além de eliminar o problema de diferentes 
perdas entre módulos por fazer uso de somente um, ainda possibilita um ajuste ótimo entre o 
módulo e o conversor. Devido sua característica modular, este tipo de estrutura facilita muito uma 
rápida expansão do sistema. A grande capacidade de se tornar um dispositivo do tipo “plug-and-
play”, que pode ser manuseado por pessoas sem nenhum conhecimento de instalações elétricas, 
também é uma característica intrínseca. Por outro lado, a necessidade de amplificação da tensão 
pode reduzir a eficiência global e aumentar o custo por watt, por necessitar de topologias mais 
complexas. Todavia, como os módulos CA se destinam a serem produzidos em massa, seus custos 
de produção e comercialização serão consideravelmente reduzidos. 
É importante salientar que tais sistemas operam em alta freqüência, por meio de IGBTs ou 
MOSFETs, levando a um alta qualidade de energia em conformidade com as normas. 
O sistema multi-série representado na Fig. 1.6 (c) é a continuação do desenvolvimento do 
sistema série, onde diversos conjuntos série de módulos são interligados com seus próprios 
conversores CC-CC a um único inversor CA [13] e [16]. Isso trás um grande benefício, em 
comparação com o sistema centralizado, uma vez que cada conjunto série pode ser controlado 
individualmente. Assim, o usuário poderá iniciar sua própria geração fotovoltaica com alguns 
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módulos. Novas expansões são facilmente alcançadas, uma vez que um novo conjunto com 
conversor CC-CC pode ser conectado à plataforma existente. 
Finalmente, o sistema inversor de célula AC é o caso onde uma grande e única célula solar é 
conectada a um inversor [17–19]. O grande desafio para este sistema está no desenvolvimento de 
uma topologia que possibilite amplificar baixos níveis de tensão, 0,5 – 1,0V e 100W por metro 
quadrado, para valores apropriados, e ao mesmo tempo, obter alta eficiência. 
1.2.2. CLASSIFICAÇÃO DOS SISTEMAS FOTOVOLTAICOS 
Nas próximas seções será apresentada uma classificação das diferentes tecnologias 
empregadas em sistemas fotovoltaicos. Os sistemas são classificados com base no número de 
estágios processadores de potência, quanto à localização dos capacitores de desacoplamento, se 
empregam transformadores ou não e nos tipos de conexões com a rede. 
1.2.2.1. NÚMERO DE ESTÁGIOS PROCESSADORES DE POTÊNCIA 
O número de estágios processadores de potência conectados em cascata corresponde à 
primeira classificação. A Fig. 1.7 ilustra três casos de sistemas simples e de múltiplos estágios. 
A Fig. 1.7 (a) equivale a um sistema de processamento único que concentra todas as funções 
pertinentes a qualquer sistema fotovoltaico, tais como: circuito MPPT, controle da corrente de saída 
e amplificação da tensão. Corresponde à típica configuração de sistemas centralizados, com todos 
os inconvenientes associados. 
A Fig. 1.7 (b) apresenta um sistema de processamento duplo. O conversor CC-CC 
desempenha a função do circuito seguidor de máxima potência (MPPT), e em alguns casos, também 
eleva a tensão dos painéis. Dependendo da estratégia de controle da corrente de saída empregada ao 
inversor, a saída do conversor CC-CC é uma fonte de tensão contínua, ou a corrente de saída do 
primeiro estágio é modulada de tal maneira a seguir uma onda senoidal retificada. Para o primeiro 
caso o inversor comuta em alta freqüência e o controle é feito por meio da modulação PWM, por 
exemplo. No segundo caso, o inversor comuta em baixa freqüência (120Hz) e o controle da corrente 
de saída torna a corrente retificada em uma corrente senoidal. Uma alta eficiência pode ser obtida 
para o sistema comutado em baixa freqüência quando projetado para baixa potência. Caso a 
potência a ser projetada for alta (≥ 1kW) é aconselhável que o inversor opere com modulação 
PWM. 
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Por fim, na Fig. 1.7 (c) observa-se um sistema multi-série. Os conversores CC-CC 
alimentam um barramento CC de tensão comum e um inversor único controla a corrente na saída do 
sistema.  O primeiro estágio desempenha unicamente a função de controle de potência. 
 
Fig. 1.7 – Exemplos de sistemas classificados pela quantidade de estágios: a) sistema de processamento único que 
incorpora o circuito MPPT, o controle da corrente de saída e a amplificação da tensão; b) sistema de processamento 
duplo onde o conversor CC-CC é responsável pelo sistema MPPT e o inversor pelo controle de corrente; c) sistema de 
processamento duplo onde cada arranjo é conectado a um conversor CC-CC dedicado que é conectado ao inversor. 
1.2.2.2. CAPACITOR DE DESACOPLAMENTO 
O desacoplamento é obtido por meio de um capacitor eletrolítico. O problema é que os 
capacitores são justamente os elementos que mais contribuem para redução da vida útil dos sistemas 
fotovoltaicos. Portanto, devem ser mantidos tão pequenos quanto possível, e serem substituídos por 
capacitores de filme sempre que possível. Os capacitores podem ser posicionados ou em paralelo 
com o arranjo fotovoltaico ou entre os estágios de potência como é ilustrado na Fig. 1.8. 
 
Fig. 1.8 – Possibilidades de conexão do capacitor de desacoplamento: a) capacitor colocado na entrada do sistema em 
paralelo com o arranjo; b) o capacitor é colocado tanto na entrada quanto entre os estágios. 






f V Vπ= ⋅ ⋅ ⋅ ⋅Δ  (1.1) 
Na expressão anterior PMPP equivale à máxima potência entregue pelo arranjo fotovoltaico, f 
corresponde à freqüência da tensão da rede elétrica, Vcc a tensão contínua sobre o capacitor e ΔVcc a 
ondulação de tensão. Caso o capacitor seja projetado para a entrada do sistema, por ficar submetido 
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à tensão de saída do arranjo, este será maior se comparado ao projeto a ser conectado entre os 
estágios. A equação (1.1) se baseia no fato de que a corrente no arranjo pode ser considerada em 
corrente contínua pura e a corrente injetada na rede elétrica segue uma senóide quadrática com o 
dobro da freqüência da tensão rede. É importante levar em consideração durante o projeto dos 
capacitores a máxima corrente eficaz que estes têm que suportar, e especificá-los também em 
função deste parâmetro, e não somente em função da capacitância e da tensão como habitualmente é 
feito. 
1.2.2.3. TRANSFORMADORES E TIPOS DE CONEXÕES 
Alguns sistemas incorporam aos próprios estágios de potência transformadores em alta 
freqüência, outros associam transformadores em baixa freqüência na saída do sistema e outros 
simplesmente não fazem uso de transformadores. 
Modernos sistemas tendem a usar transformadores em alta freqüência, por serem menos 
volumosos, mais leves e mais baratos quando comparados aos projetados para baixa freqüência. Isto 
resultada em projetos inteiramente novos, tais como projetos de componentes magnéticos 
totalmente integrados às placas de circuito impresso [20]. 
 
Fig. 1.9 – Exemplos de utilização de transformadores em sistemas fotovoltaicos: a) transformador projetado para 
baixa freqüência utilizado entre a rede e o sistema (muito utilizado como solução para evitar componentes contínuas 
na rede; b) transformador projetado para alta freqüência acoplado a um conversor CA-CA; c) transformador 
projetado para alta freqüência utilizado em um conversor CC-CC. 
Quanto aos tipos de conexões do sistema fotovoltaico à rede, estas são desempenhadas ou 
por um inversor comutando ou em baixa (120Hz) (Fig. 1.10 (a) e Fig. 1.10 (b)) ou em alta 
freqüência (Fig. 1.10 (c) e Fig. 1.10 (d)). 
Para que o inversor opere comutando em baixa freqüência (120Hz) é necessário que a 
corrente de entrada esteja modulada por uma senoide retificada, o que só é possível com o emprego 
de um estágio CC-CC conectado entre o arranjo fotovoltaico e o inversor [40-43]. O benefício dessa 
configuração é que as perdas por comutação no inversor são reduzidas praticamente a zero sendo 
observados somente perdas por condução. Porém, é extremamente importante que o estágio CC-CC 
CAPÍTULO I 14
de entrada seja bem escolhido para que suas perdas não sejam elevadas e comprometam o 
rendimento total do sistema. Outra desvantagem é que todo o sistema tem que ser projetado para o 
pico máximo de potência e não para a potência média, o que implica em especificações de 
componentes mais caros. Além disso, o capacitor de desacoplamento tem que ser conectado em 
paralelo com o arranjo fotovoltaico, acarretando em capacitâncias maiores. 
 
Fig. 1.10 – Tipos de conexão de sistemas fotovoltaicos com a rede: a) e b) inversores alimentados em corrente (CSI) 
comutando com o dobro da freqüência da rede; c) e d) inversores alimentados em tensão (VSI) comutando em alta 
freqüência. 
No caso do inversor operando em alta freqüência, a inclusão de um estágio de entrada CC-
CC tem a função de apenas elevar a tensão do arranjo e seguir a máxima condição de potência do 
painel [44-48]. Outra vantagem desta configuração é que ela propicia um melhor desacoplamento 
entre o módulo e a rede além de poder ser projetado para a potência média e não para o pico de 
potência do sistema. 
1.2.3. SISTEMAS FOTOVOLTAICOS BASEADOS NOS MÓDULOS CA 
Como já foi citado anteriormente, os módulos CA, ilustrados na Fig. 1.6 (d), correspondem à 
integração do módulo fotovoltaico ao inversor em um único dispositivo elétrico. Como as tensões 
dos módulos são relativamente baixas, os sistemas são implementados com transformadores 
operando em alta freqüência. Além disso, os sistemas são constituídos por um ou mais estágios de 
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potência. As referências [14–16] e [21–23] apresentam uma visão geral dos sistemas fotovoltaicos 
baseados nos módulos CA. Algumas soluções bastante utilizadas nestes sistemas serão apresentadas 
a seguir. 
A topologia Flyback bidirecional (BDFB), composta por dois conversores flyback 
bidirecionais, é apresentada na Fig. 1.11 [24]. O ganho de tensão, A, é obtido por (1.1), onde no 
caso o primeiro conversor opera com razão cíclica D e o segundo com razão cíclica (1-D) e as 
correntes que circulam no transformador são contínuas. 
 





U N D D
⋅ −= = ⋅ −  (1.1) 
Na equação (1.1), Nsec e Npri representam o número de espiras do secundário e do primário 
respectivamente, Uin a tensão nos módulos e Uout a tensão de saída. O conversor pode sempre ser 
controlado para operar no modo de condução contínua (CCM) devido sua capacidade de operar com 
bidirecionalidade no fluxo de corrente. 
Uma desvantagem da estrutura é o fato do efeito da oscilação de baixa freqüência, presente 
na corrente entrada dos módulos solares, ser mais severo que nos sistemas de dois ou mais estágios. 
Um protótipo do conversor CC-CC bidirecional de saída variável foi testado em [24]. 
A Fig. 1.12 apresenta outro sistema, de 100W, baseado em um conversor tipo flyback [25]. 
As duas saídas são conectadas à rede, uma por vez, através dos MOSFETs (SCA1 e SCA2), dois diodos 
e um filtro. Desta maneira o flyback pode fornecer correntes positivas e negativas na saída. 
A próxima topologia, apresentada na Fig. 1.13, também se baseia em um inversor tipo 
flyback com um circuito adicional de desacoplamento [26]. A vantagem desta estrutura é que o 
circuito de desacoplamento retira a componente de baixa freqüência da entrada do sistema, 
possibilitando a utilização de pequenas capacitâncias (filme ou de polipropileno) tanto em paralelo 
CAPÍTULO I 16
com o módulo como no circuito de desacoplamento. Como resultado, a vida útil do sistema é 
prolongada, mesmo sob condições adversas de operação. 
 
Fig. 1.12 – Sistema monofásico de 100W constituído de um conversor flyback. 
 
Fig. 1.13 – Outro sistema baseado em um conversor flyback com um circuito de desacoplamento. 
O circuito da Fig. 1.14 é uma versão melhorada do circuito da Fig. 1.13, projetada para uma 
potência de 160W [27]. A principal mudança desta estrutura está na substituição do flyback simples 
por um flyback de dois interruptores. 
 
Fig. 1.14 – Sistema baseado em um inversor tipo flyback de dois interruptores. 
A Fig. 1.15 ilustra um sistema de 160W do tipo módulo CA baseado no conversor Buck-
Boost [28]. Os interruptores S1’ e S2’ comutam em baixa freqüência (120Hz) e os interruptores S1 e 
S2 comutam em alta freqüência por apenas meio ciclo da rede, permanecendo desligado no outro. O 
diodo DPV evita que haja fluxo de energia na direção do módulo. 
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Fig. 1.15 – Sistema baseado no conversor buck-boost. 
 
Fig. 1.16 – Sistema constituído por um flyback CC-CC e um inversor, formado por SCRs, operando em 120Hz. 
A topologia na Fig. 1.16 equivale a um conversor CC-CC flyback de 150W associado a um 
conversor CC-CA comutando em 120Hz [29]. Em [30], a mesma estrutura é aplicada para um 
sistema de 100W, com a única diferença sendo a transferência do filtro do lado CC para o lado CA. 
Em ambos os casos o inversor é constituído por SCRs. 
 
Fig. 1.17 – Sistema baseado em um flyback e um inversor PWM. 
O sistema de 100W da Fig. 1.17 corresponde a um conversor CC-CC flyback associado a um 
inversor CC-CA PWM. O inversor é constituído por interruptores comutando em alta freqüência 
[31-32]. 
O sistema apresentado em [33] é baseado em um conversor CC-CC série ressonante e um 
inversor ponte completa modificado conectado à rede elétrica (Fig. 1.18). O inversor é modificado 
de tal maneira a não operar como um retificador, impossibilitando as correntes de “inrush” durante 
o instante de conexão com a rede. O conversor CC, como mencionado anteriormente, baseia-se em 
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um conversor série-ressonante, onde a indutância de dispersão do transformador mais o capacitor 
inserido em série com o primário formam o tanque ressonante. Este conversor opera em alta 
freqüência e razão cíclica superior a 50%. 
 
Fig. 1.18 – Sistema proposto por [20] e [33]. O conversor CC-CC eleva a tensão dos módulos e o inversor, conectado 
à rede, gera em corrente senoidal de saída. 
Outro trabalho apresentado em [20] utiliza a mesma estrutura apresentada na Fig. 1.18, com 
o diferencial do inversor fazer uso de circuitos magnéticos integrados. Isto significa que todos os 
indutores e transformadores estão incorporados na própria placa de circuito impresso através de 
magnéticos planares. O indutor ressonante e o transformador do conversor CC-CC são construídos 
como um único circuito magnético. Isto é feito no intuito de aumentar a eficiência e reduzir os 
custos e volume. Outros dois indutores, conectados à rede, também são construídos da mesma 
maneira. O primeiro estágio opera em 500kHz e o segundo em 100Hz. Isto significa que os dois 
estágios não estão desacoplados, sendo necessário assim um grande capacitor na saída dos módulos 
fotovoltaicos de modo a atenuar as oscilações de potência. 
A Tabela 1.2 apresenta um resumo dos sistemas fotovoltaicos baseados em módulos CA. 
Tabela 1.2 – Resumo dos sistemas baseados em módulos CA. Para eficiência, “M” refere-se à máxima eficiência, “E” 
refere-se à eficiência européia e “N” refere-se à eficiência para condição nominal. 


















Potência Nominal [W] 100 100 105 160 160 150 100 110 250 
Tensão da rede [V] 230 230 100 230 100 120 220 230 230 
Tensão de entrada [V] 30 48 35 28 - 44 30 26-37 72 
Eficiência [%] - 96M - 82E, 87M - - 84M 87M - 
Fator de Potência [ ] - 0,955 - - - - - - - 
THD da corrente [%] - <5 - - - - - - - 
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1.2.4. SISTEMAS BASEADOS EM TECNOLOGIA SÉRIE E MULTI-SÉRIE 
Os sistemas série e multi-série equivalem à combinação de um ou mais conjuntos série a 
conversores conectados à rede elétrica. Esses sistemas podem ser constituídos por um ou dois 
estágios de potência e podem ou não conter transformadores. Serão apresentados a seguir alguns 
sistemas clássicos destas estruturas. 
O sistema apresentado na Fig. 1.19 apresenta um inversor meia ponte três níveis com diodo 
de grampeamento (HBDC) sem transformador [15, 34]. Neste sistema, cada conjunto série de 
módulos fotovoltaicos é conectado ao neutro/terra da rede, colocando-o assim em concordância 
com a norma NEC 690. O sistema pode ser projetado para cinco níveis adicionando mais 
interruptores, diodos e arranjos série. Todavia, como cada conjunto série é utilizado somente em 
cada meio ciclo da rede, é necessário a utilização de capacitâncias de desacoplamento maiores, o 
que é uma desvantagem, pois implica no aumentando dos custos. 
 
Fig. 1.19 – Sistema meia ponte três níveis com diodo de grampeamento. 
O inversor da Fig. 1.20 equivale a um inversor de dois níveis alimentado em tensão (VSI), 
interfaceando dois conjuntos séries de módulos fotovoltaicos [35-36]. A grande diferença entre esta 
estrutura e a anterior está no circuito de controle de geração (GCC), composto pelos interruptores 
Sw2, Sw3 e o indutor Lpv, o qual pode operar com cada conjunto série independentemente. A 
vantagem no GCC está no fato de que um algoritmo de máxima potência pode ser empregado para 
cada conjunto. Além disso, a expansão do sistema pode ser obtida adicionando mais um conjunto, 
um capacitor, um interruptor e um indutor. 
Uma desvantagem, pertinente tanto nesta estrutura quanto à estrutura da Fig. 1.19, está no 
fato de ambas possuírem características abaixadoras, acarretando no fato de que a mínima tensão de 
operação do conjunto série deve ser sempre superior à tensão de pico da tensão da rede. Para painéis 
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com uma tensão em seu terminal de 20V, serão necessários dois conjuntos série, de pelo menos 18 
módulos em série cada, para o sistema da Fig. 1.19 e dois conjuntos série, de pelo menos 9 módulos 
em série cada, para o sistema da Fig. 1.20. 
 
Fig. 1.20 – Sistema fotovoltaico conectado à rede com circuito de controle de geração (GCC). 
No trabalho [37] é abordado um esquema de conversão de energia no qual uma forma de 
onda senoidal retificada é drenada do conversor CC-CC e convertida em uma corrente senoidal por 
um inversor operando em baixa freqüência. Os interruptores são acionados aos pares, de tal modo 
que S1, S4 e S2, S3 são ligados e desligados complementarmente em intervalos de 120Hz. A Fig. 1.21 
apresenta o circuito proposto pelos autores. 
 
Fig. 1.21 – Circuito proposto em [37] para o sistema fotovoltaico. 
O sistema apresentado na Fig. 1.22 foi projetado para três conjuntos série, de 2200W e 
tensão de entrada variando entre 125V ~ 750V cada [38]. Um circuito MPPT é utilizado em cada 
conjunto. Um conversor Boost é acoplado à saída dos arranjos e o sistema é conectado à rede 
através de um inversor dois níveis meia ponte alimentado em tensão. 
Por fim, a Fig. 1.23 ilustra um sistema multi-série, de 1500W e tensão de entrada variando 
entre 200V ~ 500V cada [39]. Os conversores CC-CC são baseados nos inversores ponte completa 
alimentados em corrente, com transformadores operando em alta freqüência e uma ponte 
retificadora a diodo na saída. Assim como no caso do sistema da Fig. 1.22, o estágio CC-CC com 
entrada em fonte de corrente favorece a redução da capacitância associada paralelamente ao 
CAPÍTULO I 21
conjunto. Para este exemplo, o sistema é acoplado à rede através de um inversor três níveis 
alimentado em tensão. 
 
Fig. 1.22 – Sistema multi-série de 2000W. 
 
Fig. 1.23 – Sistema multi-série de 1500W. 
A Tabela 1.3 apresenta um resumo das estruturas empregadas em sistemas fotovoltaicos 
baseadas em tecnologia série e multi-séries de módulos. Foram levados em consideração o número 
de estágios de potência utilizados, o inversor, a tensão mínima de entrada do sistema, a potência 
nominal de operação, eficiência, taxa de distorção harmônica da corrente (TDH) e o número de 
CAPÍTULO I 22
componentes, sendo este dividido em: transformadores (alta freqüência – AF ou baixa freqüência – 
BF), indutores e capacitores (Filme e Eletrolítico), interruptores e diodos e em número de módulos 
solares fotovoltaicos em série. 
Tabela 1.3 – Resumo das estruturas baseadas na tecnologia série e multi-série. 
Nº da Fig. Nº de Estágios/conj. 
série 
Inversor Min. Tensão de 
entrada 
Potência nominal Eficiência TDH Número de Componentes 
- - - - - - - T L/F/E I/D PV 
1.19 1 / 2, 4, 6... Três níveis 2x360V 5,8kW - - 0 1/2/2 4/2 2x18 
1.20 2 / (1), 2, (3), 4... Dois níveis 360V 2,9kW - - 0 2/2/2 4/0 2x9 
1.21 2 / 3 Três níveis 200V 3,0kW 91% - 1xAF 1/-/- 5/3 3x9 
1.22 2 / 1, 2, 3 Dois níveis 150V 6,6kW 95% <4% 0 4/3/2 5/3 3x13 
1.23 2 / 1, 2, 3 Três níveis 200V 4,5kW 94,5% 5% 3xAF 4/3/3 16/12 3x9 
T – Transformador; L – Indutor; F – Capacitor de filme, E – Capacitor Eletrolítico; I – Interruptor; D – Diodo; PV – Módulo fotovoltaico. 
Os tópicos anteriores abordaram de uma maneira geral os sistemas fotovoltaicos 
monofásicos conectados à rede de energia elétrica, falando um pouco de sua evolução, classificação 
dos sistemas quanto ao número de estágios, capacitores de desacoplamento e transformadores, além 
dos sistemas baseados em módulos solares e na tecnologia série e multi-série. Sabe-se que é 
numerosa a quantidade de trabalhos gerados e publicados em cada tópico. Contudo, utilizou-se 
como critério para referenciar os tópicos, as publicações consideradas pioneiras e de maior 
relevância. Todavia, é notório que as pesquisas no campo da eletrônica de potência aplicada a 
energias renováveis não param, como resultado da eterna busca dos pesquisadores por novas 
topologias [114-118], novas estratégias de controle [119-122], assim como novas aplicações [123-
129]. Como consequência, no decorrer da pesquisa, este trabalho foi sendo realimentado por essas 
novas idéias e novos conceitos, que muito contribuíram para seu enriquecimento e, principalmente, 
serviram como parâmetro ou mesmo referência crítica para o devido enquadramento do presente 
trabalho diante das atuais correntes de pesquisa. Sendo assim, este trabalho de tese buscou 
contribuir para o aumento das fronteiras do conhecimento em sistemas fotovoltaicos monofásicos 
conectados à rede elétrica. 
1.3. MOTIVAÇÃO E OBJETIVOS DA PESQUISA 
O processamento eletrônico de energia elétrica é de vital importância para um país 
desenvolvido e para a qualidade de vida de sua população. Assim, o domínio tecnológico desta área 
básica, disponibilizando aos consumidores energia elétrica de qualidade, se faz necessário de forma 
sistemática e completa. 
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Como foi abordado nos tópicos anteriores, há tempos que a tecnologia de geração de energia 
elétrica a partir de módulos fotovoltaicos deixou de ser uma alternativa para o futuro e passou a ser 
realidade, tornando-se cada vez mais parte integrante da matriz energética mundial. 
Motivados por fortes investimentos privados, incentivos governamentais, questões 
ambientais e por possuírem uma enorme dependência de fontes não-renováveis, as pesquisas em 
processamento de energia solar fotovoltaica nos países desenvolvidos andam a passos largos.  
Contudo, o mesmo volume de pesquisa não é constatado em solo brasileiro. O simples fato 
da matriz energética nacional ser fundamentada em grande centrais hidroelétricas, não diminui a 
responsabilidade dos centros de pesquisa de explorarem novos horizontes energéticos. Além disso, 
o fato do nosso país apresentar há mais de duas décadas uma capacidade de geração de energia 
elétrica instalada menor do que a expansão do consumo, só motiva para que maiores esforços em 
pesquisa em fontes alternativas de energia sejam despendidos. 
Diante deste quadro, ficou determinado desenvolver, como meta principal, um sistema 
fotovoltaico monofásico que operasse conectado à rede elétrica comercial. O sistema seria 
composto por dois estágios de potência, sendo o primeiro um estágio CC-CC e o segundo um CC-
CA. 
Todavia, no início das pesquisas, precisamente no primeiro ano de doutorado, a 
concessionária de energia do estado, Centrais Elétricas de Santa Catarina S.A. (CELESC), nos 
procurou, pois estudava a possibilidade de dar início uma parceria em pesquisas exatamente na área 
de interesse do nosso grupo. A empresa havia recentemente adquirido dois sistemas conectados à 
rede. Um nacional e um outro importado. O primeiro apresentava o problema de operar com onda 
quadrada na saída e o segundo, além da questão custo e manutenção, ainda havia sido projetado 
para 127V e 50Hz. Portanto, a CELESC buscava a possibilidade de desenvolver um sistema de 
baixo custo, que trabalhasse em 220V e 60Hz, que entregasse uma corrente senoidal de qualidade e 
que fosse projetado para a faixa de potência de 500W a 1000W. 
Portanto, foi estipulado o estudo de dois sistemas independentes, um para a potência de 
500W e outro para a potência de 1000W. Essa distinção entre as potências e a decisão de se 
implementar dois sistemas possibilitou o estudo de diferentes topologias a serem aplicadas ao 
primeiro estágio. Para tal, foi feito uma ampla revisão bibliográfica de sistemas fotovoltaicos e a 
classificação das melhores opções foi realizada baseada em critérios bem definidos. Assim, dois 
conversores CC-CC foram definidos, estudados e utilizados nos sistemas. 
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Técnicas de controle possíveis de serem utilizadas ao estágio CC-CC foram analisadas. A 
estratégia de controle mais adequada corresponde àquela que possibilita a operação dos 
conversores, senão no ponto, pelo menos sempre próximo da máxima potência de geração do 
arranjo fotovoltaico. 
A escolha da estratégia de controle mais adequada para os conversores CC-CC também foi 
baseada no estudo do comportamento elétrico das células fotovoltaicas. Portanto, foi agregado à 
pesquisa, o desenvolvimento de um modelo elétrico equivalente para as células fotovoltaicas que 
possibilitasse a simulação do arranjo. 
A pesquisa também contemplou o estudo da topologia inversora mais adequada para o 
segundo estágio de potência do sistema. Foram abordadas questões relacionadas tanto ao estágio de 
potência quanto ao controle da corrente de saída do sistema. Ficou determinado que as malhas de 
controle trabalhariam para garantir uma corrente senoidal e de qualidade além de controlar o fluxo 
de potência do sistema. 
A conexão de cargas entre o sistema fotovoltaico e o ponto de conexão com a rede também 
foi analisada. Neste tipo de configuração há a possibilidade do sistema operar como um filtro ativo, 
contribuindo assim para melhorar a qualidade da energia drenada da rede. 
O projeto e a implementação de um circuito de supervisão e proteção associado ao sistema 
foi amplamente discutido e passou a constar também como um dos objetivos da pesquisa. Questões 
relacionadas aos procedimentos de partida e de desligamento do sistema, ao sincronismo, à proteção 
quanto a altos níveis de tensão no barramento CC, a faltas da rede, dentre outras, foram abordadas e 
soluções foram propostas. 
Além disso, a continuidade da pesquisa em sistemas fotovoltaicos conectados à rede elétrica, 
iniciada no INEP em 1998, e a possibilidade de contribuir com soluções teóricas e técnicas, com o 
estudo de sistemas fotovoltaicos, aumenta o interesse no trabalho ora documentado. 
1.4. CONTRIBUIÇÕES DO TRABALHO DE TESE 
Como já foi comentado, o sistema será composto por dois estágios sendo o primeiro um 
conversor CC-CC e o segundo o inversor. Na eletrônica de potência o cascateamento de 
conversores compromete o rendimento da fonte como um todo além de trazer alguns outros 
inconvenientes devido ao aumento do peso e do volume, como por exemplo, o difícil transporte 
para reparos ou manutenção. Portanto, foi feito um amplo estudo nos conversores CC-CC Meia 
Ponte ZVS Assimétrico e no conversor Ponte Completa ZVS, visando o desenvolvimento de uma 
CAPÍTULO I 25
metodologia de projeto, possível de ser aplicada a ambas as estruturas, e que contemplasse a 
possibilidade de redução do número de componentes, volume dos capacitores e magnéticos, 
redução das perdas além de aumentar a faixa de operação em comutação suave. Mesmo o estudo de 
otimização de conversores sendo uma área bem difundida no campo da eletrônica de potência, 
principalmente em aplicações como telecomunicação, fontes de alto rendimento, etc – inclusive 
com excelentes trabalhos desenvolvidos no próprio laboratório – a mesma prática não foi observada 
para sistemas fotovoltaicos. Sendo assim, a aplicação dos mesmos estudos no campo dos 
conversores utilizados em energias renováveis mostrou-se um interessante desafio. 
O trabalho de tese também trouxe importantes contribuições no campo da estratégia de 
controle empregada aos conversores aplicados a sistemas fotovoltaicos. A estratégia desenvolvida e 
incorporada aos conversores que compõem o sistema fotovoltaico trabalha junto às estruturas CC-
CC, forçando-as a operarem sempre próximas da potência que os painéis estão fornecendo, bem 
como no inversor, injetando no sistema elétrico uma corrente senoidal de qualidade, em fase com a 
tensão de saída da concessionária e proporcional à potência que o sistema pode fornecer a cada 
instante. O estudo realizado demonstra que utilizando apenas um sensor de corrente no segundo 
estágio é possível controlar a corrente de saída do sistema e ainda possibilitar a conexão de cargas. 
Outra contribuição do trabalho foi o desenvolvimento de um modelo elétrico do painel 
fotovoltaico. Boa parte do trabalho foi destinada ao estudo de uma estratégia de controle que 
propiciasse ao conversor empregado no primeiro estágio a possibilidade de operar processando 
sempre a máxima potência gerada pelo arranjo fotovoltaico. Todavia, durante essa etapa constatou-
se a necessidade de estudar detalhadamente o comportamento da célula fotovoltaica sob diversas 
condições de incidência solar e temperatura. Para isso foi feito uma análise matemática de uma 
célula e foi desenvolvido um modelo elétrico que a representasse. Alguns resultados do modelo são 
apresentados no decorrer do trabalho, contudo, uma pesquisa específica nessa área foi conduzida 
em paralelo com a tese, resultando em uma dissertação de mestrado, defendida pelo aluno Roberto 
Francisco Coelho. 
No decorrer da pesquisa, constatou-se que a conexão de fontes alternativas de energia ao 
sistema elétrico deve ser realizada seguindo critérios bem definidos. Consequentemente, a 
implementação de um sistema de supervisão e proteção agregou bastante conhecimento e contribuiu 
bastante para solucionar questões relacionadas à entrada e saída de operação do sistema 
fotovoltaico. 
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Por fim, na presente pesquisa também estudou-se a continuidade de operação do sistema em 
condições de baixa – ou até mesmo ausência – incidência solar. Para tal, o mesmo comportar-se-á 
como um filtro ativo, auxiliando no melhoramento da qualidade de energia na rede elétrica. 
Portanto, o trabalho também contribui no campo de filtros ativos, área esta já amplamente difundida 
no laboratório INEP, todavia sem ser explorada anteriormente no campo de fontes renováveis. 
1.5. ORGANIZAÇÃO DO TRABALHO 
Os capítulos 2 e 3 apresentam os dois conversores utilizados no primeiro estágio dos 
sistemas fotovoltaicos. São apresentadas as etapas de operação de cada estrutura, o que é de 
fundamental importância para o desenvolvimento matemático utilizado na otimização dos mesmos. 
Também é apresentada toda otimização dos conversores, destacando o estudo da escolha do valor 
da indutância ressonante em função da relação de transformação. O estudo leva em consideração o 
valor ideal do indutor ressonante de tal maneira a garantir comutação ZVS para um valor mínimo de 
carga a ser estipulado pelo projetista. O projeto dos conversores e as especificações dos 
componentes são explanados. 
No capítulo 4 é apresentada a estrutura utilizada no estágio de saída do sistema. Toda análise 
matemática, projeto e especificação são apresentadas. Também foi dada ênfase ao estudo da técnica 
de controle empregada. 
O capítulo 5 apresenta os circuitos MPP, supervisão e auxiliares utilizados no sistema 
completo. 
O capítulo 6 apresenta os resultados de simulação, dos dois sistemas, e experimentais 
obtidos. 
Na seção seguinte são apresentadas as conclusões gerais sobre o trabalho, e propostas para 






2. ANÁLISE DO CONVERSOR CC-CC MEIA PONTE PWM ZVS COM 
COMANDO ASSIMÉTRICO 
2.1. INTRODUÇÃO 
A estrutura de potência do conversor CC-CC Meia-Ponte PWM ZVS com comando 
assimétrico (MP-PWM-ZVS Assimétrico) é ilustrada na Fig. 2.1. Como pode ser observado, o 
mesmo pode ser considerado idêntico ao conversor Meia-Ponte Isolado convencional (Fig. 2.2), 
principalmente se o indutor ressonante (Lr) for considerado como sendo a própria indutância de 
dispersão do transformador. 
 
Fig. 2.1 – Conversor Meia-Ponte, PWM, ZVS com comando assimétrico. 
Assim como outros conversores convencionais em meia ponte, o conversor CC-CC MP-
PWM-ZVS baseia-se na aplicação de tensão sobre o filtro de saída durante uma parcela do período 
total de comutação. Visando manter a tensão de saída em níveis pré-estabelecidos, face as diferentes 
demandas de carga e/ou variações da tensão de entrada, a razão entre o período em que a fonte 
fornece energia para a carga e o período de comutação é modulado, dando origem à denominação 
PWM (“Pulse Width Modulation” – Modulação por largura de pulsos). 
Nas estruturas processadoras de energia convencionais, tanto nos instantes de entrada em 
condução quanto nos instantes de bloqueio dos interruptores, há o surgimento simultâneo de tensão 




comutação são diretamente proporcionais à freqüência de comutação dos interruptores, estes 
conversores acabam sendo forçados a comutar em apenas uma restrita faixa de freqüências. 
 
Fig. 2.2 – Conversor Meia-Ponte Isolado convencional. 
Na topologia Meia-Ponte convencional, quando operando com razão cíclica unitária (cada 
interruptor operando durante 50% do período), é possível obter uma comutação mais favorável. No 
instante em que o interruptor S1 é bloqueado, a corrente que circula na indutância de dispersão do 
transformador é igual a corrente de saída refletida ao primário. No instante do bloqueio, esta 
corrente é transferida para os capacitores C1 e C2 carregando C1 e descarregando C2. Quando a 
tensão nestes capacitores se iguala a metade da tensão de entrada Vi, o transformador é colocado em 
curto e tem início a etapa de ressonância. Ao final da etapa, a tensão em C2 se anula, forçando a 
entrada em condução do diodo D2, permitindo assim que a energia acumulada na indutância seja 
devolvida à fonte de entrada. Durante todo o intervalo de tempo de devolução de energia, a tensão 
sobre o interruptor S2 é nula. Portanto, se neste intervalo, o interruptor S2 for comandado a conduzir, 
a entrada em condução ocorrerá sob tensão nula, ou seja, comutação ZVS (“Zero Voltage 
Switching”). Os capacitores também permitem um bloqueio de S1 mais suave por proporcionarem 
um incremento gradual da tensão sobre o interruptor além de fornecerem um caminho alternativo 
para a corrente. 
Porém, caso o conversor deixe de operar com razão cíclica unitária, a corrente no indutor 
inverterá de sentido e o interruptor S2 não terá sido comandado a conduzir, ocorrendo assim uma 
nova ressonância entre o indutor e os capacitores. Conseqüentemente, quando S2 entrar em 




É exatamente neste ponto em questão que o conversor CC-CC Meia-Ponte PWM ZVS com 
Comando Assimétrico se enquadra. O maior diferencial da topologia estudada encontra-se na 
possibilidade de obter comutação suave, mesmo quando operando com uma razão cíclica não mais 
unitária. O comando assimétrico, que consiste em habilitar os interruptores de maneira 
complementar durante um período de comutação, possibilita manter os intervalos de comutação 
independente da razão cíclica. Desta maneira, à exceção dos pequenos intervalos de tempo 
destinados às comutações, sempre um dos interruptores se encontra ativo. Os capacitores de entrada 
Ce1 e Ce2, por apresentarem valores médios diferentes, dão a característica de assimetria do mesmo. 
Este conversor também é chamado de conversor quase-ressonante por possuir uma etapa 
ressonante durante o período de comutação. Esta etapa ressonante é realizada através de um circuito 
composto por um indutor ressonante e os capacitores de comutação em paralelo com os 
interruptores. Este tipo de comutação, ZVS, permite tanto a entrada em condução como o bloqueio 
sob tensão nula. 
O uso da técnica ZVS, restringindo a ressonância a pequenos intervalos dentro do período de 
comutação evita o aumento dos esforços de tensão e corrente sobre os interruptores. No entanto, 
durante estes períodos a tensão na entrada do filtro de saída é nula, reduzindo assim o tempo de 
aplicação da tensão e inserindo o que se chama de perda de razão cíclica. 
Vale ressaltar que o volume da estrutura pode ser bastante reduzido, uma vez que os próprios 
elementos intrínsecos dos interruptores são aproveitados, e devido à possibilidade de trabalhar com 
freqüências bem elevadas, por possuir baixas perdas por comutação, seus elementos magnéticos 
podem ser reduzidos. 
2.2. ANÁLISE DO CONVERSOR 
A título de facilitar a análise do conversor MP-PWM-ZVS Assimétrico algumas 
simplificações e considerações foram adotadas: 
• Todas as grandezas referentes ao estágio de saída do conversor, tais como, corrente 
na carga e tensão média de saída, são referidas ao primário do transformador.  
• O transformador é representado apenas por sua indutância magnetizante. 
• O filtro de saída será substituído por uma fonte de corrente constante e ideal com 
valor igual ao valor da corrente de carga referida ao primário. 
• Os diodos da ponte também são referidos ao primário do transformador. 




• É desprezada a ondulação de corrente na indutância de magnetização. 
• As tensões sobre Ce1 e Ce2 são constantes e iguais a (1 )D Vi− ⋅  e D Vi⋅ , onde D é a 
razão cíclica e Vi a tensão de entrada. 
A Fig. 2.3 apresenta a estrutura simplificada do MP-PWM-ZVS Assimétrico já com as 
simplificações mencionadas anteriormente. 
 
Fig. 2.3 – Estrutura simplificada do MP-PWM-ZVS Assimétrico. 
2.2.1. ETAPAS DE OPERAÇÃO 
As etapas de operação são descritas a seguir. Todas as etapas foram baseadas no circuito 
simplificado apresentado anteriormente. Outras referências, tais como em [49−54] apresentam 
outras análises semelhantes da estrutura. 
PRIMEIRA ETAPA DE OPERAÇÃO (t0 - t1) 
Durante toda esta etapa, Fig. 2.4, o interruptor S1 encontra-se em condução, possibilitando a 
transferência de toda energia da fonte para a carga. A corrente que circula através de S1, que é a 
mesma corrente do indutor ressonante, é igual a ILm + Io’. Como a corrente através de Lr é 
constante, a queda de tensão sobre o indutor ressonante é nula. A etapa termina quando S1 é 
bloqueado. 
 




Os valores da corrente no indutor ressonante, tensão nos capacitores C1 e C2, tensão entre os 
pontos A e B e tensão de saída refletida no instante inicial da etapa (t = to) são iguais a: 
 ( ) ( )' '0 0 02 1mLr Li t I I I D= + = ⋅ −  (2.1) 
 ( )1 0 0CV t =  (2.2) 
 ( )2 0CV t Vi=  (2.3) 
 ( ) ( )0 1ABV t D Vi= − ⋅  (2.4) 
 ( ) ( )'0 0 1V t D Vi= − ⋅  (2.5) 
No decorrer da etapa, os valores de corrente e tensão são: 
 ( ) ( )' '0 02 1mLr Li t I I I D= + = ⋅ ⋅ −  (2.6) 
 ( )1 0CV t =  (2.7) 
 ( )2CV t Vi=  (2.8) 
 ( ) ( )'0 1V t D Vi= − ⋅  (2.9) 
A etapa tem duração de: 
 (0 1)t D Ts−Δ = ⋅  (2.10) 
SEGUNDA ETAPA DE OPERAÇÃO (t1 - t2) 
A etapa tem início no instante t = t1 quando S1 é bloqueado. O bloqueio de S1 ocorre sob 
tensão nula. A partir deste instante C1 começa a se carregar e C2 a se descarregar, ambos com 
corrente constante. Portanto os capacitores possuem uma variação de tensão linear. A etapa é 
conhecida como etapa linear de desbloqueio de S1. A mesma termina quando a tensão em C1 atinge 
o valor de (1 )D Vi− ⋅ . A Fig. 2.5 ilustra o circuito equivalente à etapa. 
 




Os valores da corrente no indutor ressonante, tensão nos capacitores C1 e C2, tensão entre os 
pontos A e B e tensão de saída refletida no instante inicial da etapa (t = t1) são iguais a: 
 ( ) ( )' '1 0 02 1mLr Li t I I D I= + = ⋅ − ⋅  (2.11) 
 ( )1 1 0CV t =  (2.12) 
 ( )2 1CV t Vi=  (2.13) 
 ( ) ( )1 1ABV t D Vi= − ⋅  (2.14) 
 ( ) ( )'0 1 1V t D Vi= − ⋅  (2.15) 
A equação (2.16) representa a corrente no indutor ressonante. 
 ( ) ( ) '02 1Lri t D I= ⋅ − ⋅  (2.16) 
Sabendo que a corrente no indutor corresponde a soma das correntes que circulam pelos 
capacitores C1 e C2, esta também pode ser representada por: 
 ( ) ( ) ( )1 2Lr C Ci t i t i t= −  (2.17) 
Como, 
 ( ) ( )1 2C CdV t dV t
dt dt
= −  (2.18) 
A tensão sobre C1 pode então ser determinada como descrito abaixo: 
 ( ) ( ) ( )1 2'0 1 22 1 C CdV t dV tD I C Cdt dt⋅ − ⋅ = ⋅ − ⋅  (2.19) 
Substituindo (2.18) em (2.19) tem-se: 
 ( ) ( ) ( )1 1'0 1 22 1 C CdV t dV tD I C Cdt dt⋅ − ⋅ = ⋅ + ⋅  (2.20) 
Reagrupando (2.20). 
 ( ) ( ) '1 0
1 2
2 1CdV t D I
dt C C
⋅ − ⋅= +  (2.21) 







⋅ − ⋅= ⋅+  (2.22) 
A tensão em C2 é calculada por: 





V t Vi t
C C
⋅ − ⋅= − ⋅+  (2.23) 









⋅ +Δ = ⋅  (2.24) 
TERCEIRA ETAPA DE OPERAÇÃO (t2 - t3) 
A etapa inicia no instante em que a tensão no capacitor C1 atinge ( ) ViD ⋅−1 , ou ainda, 
quando a tensão no capacitor C2 atinge ViD ⋅ , (t = t2). Neste instante, a tensão entre os pontos A e 
B se anula, tendendo, logo em seguida, a inverter de sentido. Porém, com a presença do indutor Lr 
em série com o primário do transformador, a corrente fica impossibilitada de inverter seu sentido 
instantaneamente, colocando assim a ponte retificadora de saída em curto-circuito, que por sua vez, 
acaba absorvendo também a corrente de magnetização. Como neste instante, só há a presença do 
indutor ressonante entre os pontos A e B e a corrente de saída está circulando em roda livre pelos 
diodos retificadores, o indutor se descarrega, de modo ressonante, juntamente com os capacitores 
C1 e C2. A etapa termina em t3 quando 2 0CV =  e iC VV =1 . A Fig. 2.6 apresenta o circuito 
equivalente. 
 
Fig. 2.6 – Circuito equivalente à terceira etapa de operação. 
Os valores da corrente no indutor ressonante, tensão nos capacitores C1 e C2, tensão entre os 
pontos A e B e tensão de saída refletida no instante inicial da etapa (t = t2) são iguais a: 
 ( ) ( )' '2 0 02 1mLr Li t I I D I= + = ⋅ − ⋅  (2.25) 
 ( ) ( )1 2 1CV t D Vi= − ⋅  (2.26) 
 ( )2 2CV t D Vi= ⋅  (2.27) 
 ( )2 0ABV t =  (2.28) 
 ( )'0 2 0V t =  (2.29) 
No decorrer da etapa a corrente do indutor ressonante é representada por (2.30): 




As tensões sobre os capacitores C1 e C2 são calculadas pelas equações (2.31) e (2.32). 
 ( ) ( ) ( ) '1 01 2 1 ( )CV t D Vi D Z I sen tω= − ⋅ + ⋅ − ⋅ ⋅ ⋅  (2.31) 
 ( ) ( ) '2 02 1 ( )CV t D Vi D Z I sen tω= ⋅ − ⋅ − ⋅ ⋅ ⋅  (2.32) 









⎡ ⎤⎢ ⎥⋅⎢ ⎥⎢ ⎥⋅ ⋅ − ⋅⎢ ⎥⎢ ⎥⎣ ⎦Δ =  (2.33) 
Onde ω, Ceq e Z equivalem às equações (2.34), (2.35) e (2.36). 
 1
Lr Ceq
ω = ⋅  (2.34) 
 1 2Ceq C C= +  (2.35) 
 LrZ
Ceq
=  (2.36) 
QUARTA ETAPA DE OPERAÇÃO (t3 - t4) 
Em t = t3, a tensão no capacitor C2 atinge zero e o diodo D2 entra em condução, grampeando 
a tensão em C2 em zero dando um fim à ressonância, Fig. 2.7. Durante esta etapa ocorre a 
desmagnetização de Lr, devolvendo a energia para a fonte. A etapa termina quando a corrente em Lr 
atinge o valor zero. É importante ressaltar que o interruptor S2 tem que ser comandado a conduzir 
nesta etapa. 
 
Fig. 2.7 – Circuito equivalente à quarta etapa de operação. 
Os valores da corrente no indutor ressonante, tensão nos capacitores C1 e C2, tensão entre os 
pontos A e B e tensão de saída refletida no instante inicial da etapa (t = t3) são iguais a: 




 ( )1 3CV t Vi=  (2.38) 
 ( )2 3 0CV t =  (2.39) 
 ( )3ABV t D Vi= − ⋅  (2.40) 
 ( )'0 3 0V t =  (2.41) 
No decorrer da etapa a corrente do indutor ressonante é representada por (2.42): 
 ( ) ( ) '02 1Lr D Vii t D I tLr
⋅≅ ⋅ − ⋅ − ⋅  (2.42) 
As tensões nos capacitores e conseqüentemente nos interruptores são expressas por: 
 ( )1CV t Vi=  (2.43) 
 ( )2 0CV t =  (2.44) 
A etapa de operação tem duração de: 
 
( )_ 3 (2 3)
(3 4)




⋅ ΔΔ = ⋅  (2.45) 
QUINTA ETAPA DE OPERAÇÃO (t4 - t5) 
A etapa começa em t = t4, quando a corrente em Lr atinge zero (Fig. 2.8). Neste instante a 
corrente em Lr inverte de sentido, bloqueando o diodo D2 e passando a circular através de S2. 
Durante toda a etapa a ponte retificadora continua em curto-circuito. A etapa termina quando a 
corrente em Lr atinge o valor de ( ) '5 0( )mLr Li t I i= − − . 
 
Fig. 2.8 – Circuito equivalente à quinta etapa de operação. 
Os valores da corrente no indutor ressonante, tensão nos capacitores C1 e C2, tensão entre os 
pontos A e B e tensão de saída refletida no instante inicial da etapa (t = t4) são iguais a: 
 ( )4 0Lri t =  (2.46) 




 ( )2 4 0CV t =  (2.48) 
 ( )4ABV t D Vi= − ⋅  (2.49) 
 ( )'0 4 0V t =  (2.50) 
No decorrer da etapa a corrente do indutor ressonante é representada por (2.51): 
 ( )Lr D Vii t tLr
⋅= − ⋅  (2.51) 
As tensões nos capacitores e conseqüentemente nos interruptores são expressas por: 
 ( )1CV t Vi=  (2.52) 
 ( )2 0CV t =  (2.53) 







⋅ ⋅Δ =  (2.54) 
SEXTA ETAPA DE OPERAÇÃO (t5 - t6) 
Esta etapa tem início em t = t5 quando a corrente em Lr atinge o valor '0mLI I− . Neste 
instante a corrente do filtro de saída deixa de circular em “roda livre” pelos diodos retificadores. A 
fonte de entrada volta a transferir energia para a saída através de S2. A etapa termina quando o 
interruptor S2 é bloqueado. A Fig. 2.9 apresenta o circuito equivalente. 
 
Fig. 2.9 – Circuito equivalente à sexta etapa de operação. 
Os valores da corrente no indutor ressonante, tensão nos capacitores C1 e C2, tensão entre os 
pontos A e B e tensão de saída refletida no instante inicial da etapa (t = t5) são iguais a: 
 ( ) '5 0 mLr Li t I I= − +  (2.55) 
 ( )1 5CV t Vi=  (2.56) 




 ( )5ABV t D Vi= − ⋅  (2.58) 
 ( )'0 5V t D Vi= − ⋅  (2.59) 
No decorrer da etapa a corrente do indutor ressonante é representada por (2.60): 
 ( ) ' '0 02mLr Li t I I D I= − + = − ⋅ ⋅  (2.60) 
As tensões nos capacitores e conseqüentemente nos interruptores são expressas por: 
 ( )1CV t Vi=  (2.61) 
 ( )2 0CV t =  (2.62) 
A etapa de operação tem duração de: 
 ( )(5 6) 1t D Ts−Δ = − ⋅  (2.63) 
SÉTIMA ETAPA DE OPERAÇÃO (t6 - t7) 
Em t6 o interruptor S2 é bloqueado sob tensão nula. Neste instante, a corrente é desviada para 
os capacitores C1 e C2 que iniciam uma nova transição de estado (Fig. 2.10). As tensões VC1 e VC2 
variam linearmente até t7, quando VC1 atinge ( ) ViD ⋅−1 , ou VC2 atinge ViD ⋅ . Ao final da etapa a 
tensão entre os pontos A e B se anula. 
 
Fig. 2.10 – Circuito equivalente à sétima etapa de operação. 
Os valores da corrente no indutor ressonante, tensão nos capacitores C1 e C2, tensão entre os 
pontos A e B e tensão de saída refletida no instante inicial da etapa (t = t6) são iguais a: 
 ( ) '6 0 mLr Li t I I= − +  (2.64) 
 ( )1 6CV t Vi=  (2.65) 
 ( )2 6 0CV t =  (2.66) 




 ( )'0 6V t D Vi= − ⋅  (2.68) 
No decorrer da etapa a corrente do indutor ressonante é representada por (2.69): 
 ( ) ' '0 02mLr Li t I I D I= − + = − ⋅ ⋅  (2.69) 
As tensões nos capacitores e conseqüentemente nos interruptores são expressas por: 




D IV t Vi t
C C
⋅ ⋅= − ⋅+  (2.70) 




D IV t t
C C
⋅ ⋅= ⋅+  (2.71) 
A etapa de operação tem duração de: 




⋅Δ = ⋅  (2.72) 
OITAVA ETAPA DE OPERAÇÃO (t7 - t8) 
Em t = t7 a tensão em C1 atinge ( ) ViD ⋅−1  e a tensão entre os pontos A e B se anula. A partir 
deste instante a corrente Io’ entra em “roda livre” através dos diodos da ponte, ao mesmo tempo Lr 
entra em ressonância com os capacitores C1 e C2. A etapa termina quando a transição de estado dos 
capacitores é concluída. A Fig. 2.11 apresenta o circuito equivalente. 
 
Fig. 2.11 – Circuito equivalente à oitava etapa. 
Os valores da corrente no indutor ressonante, tensão nos capacitores C1 e C2, tensão entre os 
pontos A e B e tensão de saída refletida no instante inicial da etapa (t = t7) são iguais a: 
 ( ) '7 0 mLr Li t I I= − +  (2.73) 
 ( ) ( )1 7 1CV t D Vi= − ⋅  (2.74) 
 ( )2 7CV t D Vi= ⋅  (2.75) 




 ( )'0 7 0V t =  (2.77) 
No decorrer da etapa a corrente do indutor ressonante é representada por (2.78): 
 ( ) '02 cos( )Lri t D I tω= − ⋅ ⋅ ⋅  (2.78) 
As tensões nos capacitores e conseqüentemente nos interruptores são expressas por: 
 ( ) ( ) '1 01 2 ( )CV t D Vi D Z I sen tω= − ⋅ − ⋅ ⋅ ⋅ ⋅  (2.79) 
 ( ) '2 02 ( )CV t D Vi D Z I sen tω= ⋅ + ⋅ ⋅ ⋅ ⋅  (2.80) 













⎡ ⎤⎢ ⎥− ⋅⎢ ⎥⎢ ⎥⋅ ⋅ ⋅⎢ ⎥⎢ ⎥⎣ ⎦Δ =  (2.81) 
NONA ETAPA DE OPERAÇÃO (t8 - t9) 
Em t = t8 a tensão sobre C1 atinge zero, polarizando D1, que passa a conduzir a corrente em 
Lr, que se desmagnetiza linearmente. Durante esta etapa a tensão sobre S1 é zero, favorecendo sua 
entrada em condução sob tensão nula. Portanto, S1 deve ser comandado a conduzir neste intervalo 
de tempo. A etapa termina (Fig. 2.12) quando a corrente no indutor ressonante se anula. 
 
Fig. 2.12 – Circuito equivalente à nona etapa de operação. 
Os valores da corrente no indutor ressonante, tensão nos capacitores C1 e C2, tensão entre os 
pontos A e B e tensão de saída refletida no instante inicial da etapa (t = t8) são iguais a: 
 ( ) '8 0 mLr Li t I I= − +  (2.82) 
 ( )1 8 0CV t =  (2.83) 




 ( ) ( )8 1ABV t D Vi= − ⋅  (2.85) 
 ( )'0 8 0V t =  (2.86) 
No decorrer da etapa a corrente do indutor ressonante é representada por (2.87): 
 ( ) ( )'0 12Lr D Vii t D I tLr
− ⋅≅ − ⋅ ⋅ + ⋅  (2.87) 
As tensões nos capacitores e conseqüentemente nos interruptores são expressas por: 
 ( )1 0CV t =  (2.88) 
 ( )2CV t Vi=  (2.89) 











ΔΔ = − ⋅  (2.90) 
DÉCIMA ETAPA DE OPERÇÃO (t9 - t10) 
Em t = t9 a corrente em Lr atinge zero invertendo seu sentido, passando a circular pelo 
interruptor S1. A corrente em Lr cresce linearmente até alcançar o valor '0 mLI I+ . No instante em 
que a corrente disponível no primário se iguala à Io’ a etapa é concluída (Fig. 2.13). 
 
Fig. 2.13 – Circuito equivalente à décima etapa de operação. 
Os valores da corrente no indutor ressonante, tensão nos capacitores C1 e C2, tensão entre os 
pontos A e B e tensão de saída refletida no instante inicial da etapa (t = t9) são iguais a: 
 ( )9 0Lri t =  (2.91) 
 ( )1 9 0CV t =  (2.92) 
 ( )2 9CV t Vi=  (2.93) 




 ( )'0 9 0V t =  (2.95) 
No decorrer da etapa a corrente do indutor ressonante é representada por (2.96): 
 ( ) ( )1Lr D Vii t tLr
− ⋅= ⋅  (2.96) 
As tensões nos capacitores e conseqüentemente nos interruptores são expressas por: 
 ( )1 0CV t =  (2.97) 
 ( )2CV t Vi=  (2.98) 







⋅ ⋅Δ =  (2.99) 
Na Fig. 2.14 estão apresentadas as principais formas de onda do conversor. As correntes dos 
interruptores foram exibidas em conjunto com as correntes de seus respectivos diodos em 
antiparalelo. Como pode ser observada na ilustração, a tensão de cada interruptor fica limitada à 
tensão de entrada. Com respeito às correntes em cada interruptor, seus valores médios são iguais 
para ambos, porém S1 é submetido a esforços de corrente maiores, pois mesmo conduzindo por um 
intervalo de tempo menor, o valor eficaz da corrente que circula pelo mesmo é superior. 
A corrente que circula pelo indutor ressonante excursiona por uma amplitude de 2.Io’ entre 
dois valores extremos, sendo que o valor médio destes dois extremos é igual à corrente de 
magnetização. Como o conversor MP-PWM-ZVS Assimétrico trabalha com tensões assimétricas, 
as taxas de variações da corrente do indutor ressonante, que ocorrem duas vezes em um único 
período, são diferentes. 
Quanto aos diodos da ponte retificadora, percebe-se que o par Dr1 - Dr4 é mais sacrificado 
que seus complementares, por conduzirem a corrente de carga durante um intervalo de tempo maior 
e por suportarem uma tensão reversa também maior. 
A Fig. 2.14 também ilustra a forma de onda da tensão, refletida ao primário, aplicada ao 





Fig. 2.14 – Principais formas de onda. 
2.3. ANÁLISE DA COMUTAÇÃO SUAVE 
Como foi explanado na seção anterior, o pequeno intervalo de tempo que o indutor utiliza 
para sua desmagnetização é o tempo disponível que cada interruptor tem para ser comandado a 
conduzir. Portanto, o instante compreendido entre o início da condução do diodo e o momento que a 




interruptores. Todavia, devido a operação assimétrica do conversor, o que acarreta diferentes taxas 
de variações da corrente no indutor ressonante, há uma diferença no tempo que cada interruptor tem 
disponível para entrar em condução, resultando em uma condição mais crítica para a entrada em 
condução de um dos interruptores [50] e [55]. 
O tempo de carga e descarga dos capacitores C1 e C2 determina a condição mínima 
necessária a ser respeitada antes que o comando dos interruptores seja acionando, determinando 
assim o tempo morto mínimo necessário para se obter comutação sob condição nula de tensão. A 
transição de estado dos capacitores ocorre nas etapas 2 e 3, que corresponde o bloqueio de S1 e em 
seguida o ligar de S2, e nas etapas 7 e 8, que corresponde ao bloqueio de S2 e em seguida o ligar de 
S1. O período mais crítico ocorre nas 7ª e 8ª etapas, principalmente quando o conversor está 














CeqVi CeqT t t
I ω
⎡ ⎤⎢ ⎥− ⋅⎢ ⎥⎢ ⎥⋅ ⋅ ⋅⎢ ⎥⋅ ⎢ ⎥⎣ ⎦= Δ + Δ = +⋅  (2.100) 
Como o interruptor deve ser comando até o instante em que a corrente do indutor se anula, 
conclui-se que o máximo tempo morto necessário para garantir uma comutação suave equivale ao 
mínimo tempo que o indutor Lr necessita para anular sua corrente. Como citado na seção anterior, a 
desmagnetização do indutor ocorre nas etapas 4 e 9, e assim como para o mínimo tempo morto, o 
período crítico ocorre na 9ª etapa de operação. Portanto, considerando a corrente no indutor 
constante durante a etapa ressonante que precede a etapa crítica, o máximo tempo morto equivale a: 
 ( )max min
2
1
oI D LrT T
D Vi
′⋅ ⋅ ⋅= + − ⋅  (2.101) 
Portanto, para garantir comutação ZVS em toda faixa de operação especificada em projeto, o 
comando dos interruptores tem que ter um tempo morto localizado, aproximadamente, no ponto 
médio entre o máximo e mínimo valor calculado pela equação (2.102): 
 max min
2m




2.4. CAPACITORES DE ARMAZENAMENTO (Ce1 e Ce2) 
Durante a primeira etapa de transferência de potência, o sistema constituído pela carga e pela 
indutância magnetizante recebe mais energia do que a segunda etapa. Esta diferença de energia se 
reflete diretamente em diferentes valores de corrente absorvida do sistema formado pela fonte de 
entrada e pelos capacitores de armazenamento. Variando-se a relação entre Ce1 e Ce2, estes 
capacitores absorvem em maior ou em menor grau a assimetria da corrente. Como o objetivo é 
manter o mesmo valor médio de corrente fornecido pela fonte de entrada durante os estágios de 
operação haverá uma razão Ce1/Ce2, que permite esta condição. 
A equação (2.103) representa a soma das tensões dos capacitores de entrada, que 
obrigatoriamente tem que ser igual à tensão de entrada. 
 
1 2C e Ce
V V Vi+ =  (2.103) 
Como a tensão de entrada é constante, derivando a equação anterior obtém-se: 
 1 2C e C e
dV dV
dt dt
= −  (2.104) 










= −  (2.105) 




02 1S Ce C eI D I I I= ⋅ − ⋅ = − +  (2.106) 
Assim, substituindo a equação (2.105) em (2.106) e desenvolvendo a equação resultante 
tem-se a corrente do capacitor Ce2 que é igual a corrente fornecida pela fonte durante todo o 
intervalo de tempo. 





2 1C e Vi
CeI D I I D
Ce Ce
⎛ ⎞= ⋅ ⋅ − ⋅ =⎜ ⎟+⎝ ⎠
 (2.107) 
Utilizando todo o raciocínio anterior, só que agora para o intervalo de tempo 
( )(5 6) 1t D Ts−Δ = − ⋅ , é possível encontrar a corrente no capacitor Ce1 que é igual a corrente 




02SI D I= ⋅ ⋅  (2.108) 
 
2 1 2S Ce Ce










CeI D I I D
Ce Ce
⎛ ⎞= ⋅ ⋅ ⋅ = −⎜ ⎟+⎝ ⎠
 (2.110) 
Igualando as equações (2.107) e (2.110) obtém-se (2.111). 




− =  (2.111) 
Considerando 1 2ieqC Ce Ce= +  (Fig. 2.15), o valor da carga armazenada no capacitor 






D Ts D Ts
C C SQ I t dt I dt
⋅ ⋅
= ⋅ = ⋅∫ ∫  (2.112) 
 ( ) ( )' '0 0
0
2 1 2 1
ieq
D Ts
CQ D I dt D I D Ts
⋅
= ⋅ − ⋅ ⋅ = ⋅ − ⋅ ⋅ ⋅∫  (2.113) 
Reescrevendo o valor da carga armazenada em Cieq em função da ondulação de tensão e 
igualando a (2.113) chega-se a (2.114). 
 ( ) ( )'0'0 2 12 1ieq ieqC ieq C
S
I D D
Q C V I D D Ts
f
⋅ ⋅ − ⋅= ⋅Δ = ⋅ ⋅ − ⋅ ⋅ =  (2.114) 















= ⋅ Δ ⋅  (2.116) 
Portanto, a partir da equação (2.111) e sabendo que 1 2ieqC Ce Ce= +  chega-se a (2.117) e 
(2.118). 











= ⋅⋅ Δ ⋅  (2.118) 
2.5. CÁLCULO DA CORRENTE DE MAGNETIZAÇÃO 
A operação assimétrica do conversor em questão, faz com que circule através da indutância 
de magnetização uma corrente com valor médio não nulo ([49-50] e [52-54]), a exemplo dos 




desvantagem deste conversor e deve ser levada em consideração no momento de projetar o 
transformador para evitar a sua saturação. 
 
Fig. 2.15 – Modelo do conversor com capacitores equivalentes. 
Considerando o modelo com os capacitores equivalentes, apresentado na Fig. 2.15, é 
possível determinar qual é o valor médio da corrente de magnetização. A corrente média no 
retificador do modelo é dada por (2.119). 
 
'' (1 ) (2 1)
med
s o s o o
ret
S S
D T I D T I D II
T T n
⋅ ⋅ − ⋅ ⋅ ⋅ − ⋅= − =  (2.119) 
Por outro lado, analisando a Fig. 2.15, conclui-se que a seguinte relação é válida para os 
valores médios das correntes de magnetização, corrente no capacitor equivalente da entrada e 
corrente no retificador. 
 
med med medCieq ret Lm
I I I= +  (2.120) 
Como o valor médio da corrente no capacitor equivalente de entrada é nulo, o valor médio 
da corrente de magnetização equivale a: 






− ⋅ ⋅=  (2.121) 
Quando o conversor opera de forma simétrica, o valor médio da corrente de magnetização é 
zero. 
2.6. CARACTERÍSTICA DE TRANSFERÊNCIA DO CONVERSOR 
Como foi explanado anteriormente nas etapas de operação, durante os intervalos em que 
ocorrem as transições de corrente no indutor ressonante (Δt(2-5) e Δt(7-10)), os diodos da ponte 
retificadora de saída se mantêm curto-circuito, não havendo assim transferência de energia para a 
carga. Como conseqüência, ocorre uma redução do tempo efetivo durante o qual a fonte deveria 




[49-50], [53-54]. O índice que mede o percentual de energia que deixa de ser transferida durante 
estes intervalos é chamado “perda de razão cíclica”. 
A Fig. 2.16 ilustra a tensão e a corrente em Lr durante um período de comutação, 
desprezando-se a ondulação da corrente de magnetização e considerando constantes as tensões 
sobre os capacitores de entrada do conversor. Analisado a mesma, conclui-se que a ondulação da 
corrente no indutor ressonante é igual a 2.Io’. 
 
Fig. 2.16 - Tensão e corrente em Lr durante um período de funcionamento. 
Considerando apenas o intervalo Δt5, a tensão sobre o indutor é dada pela equação (2.122): 
 ( ) ( )Lr sLr s di tV t Lr dt
ΔΔ = ⋅  (2.122) 
Durante todo o intervalo Δt5, é aplicado sobre o indutor ressonante uma tensão igual a: 
 ( )( ) 1Lr sV t D ViΔ = − ⋅  (2.123) 
Substituindo (2.123) em (2.122) e desenvolvendo (2.122) obtém-se: 











⋅ ⋅Δ = − ⋅  (2.125) 
De forma análoga, a equação (2.126) representa a tensão sobre o indutor ressonante no 




 ( ) ( )Lr dLr d di tV t Lr dt















⋅ ⋅Δ = ⋅  (2.128) 
O valor médio da tensão de saída refletida ao primário é dado pela equação (2.129): 
 ( ) ( ){ ( ) }'0 1 1 1med s dV D Vi D Ts t D Vi D Ts tTs= ⋅ − ⋅ ⋅ ⋅ − Δ + ⋅ ⋅ − ⋅ − Δ⎡ ⎤⎣ ⎦  (2.129) 
Desenvolvendo (2.129) e agrupando os termos da equação em função da relação entre tensão 
média de saída refletida ao primário e da tensão de entrada tem-se: 




2 21 1 1
1med
I Lr I LrV D Vi D Ts D Vi D Ts
Ts D Vi D Vi
⎧ ⎡ ⎤ ⎫⎡ ⎤⋅ ⋅ ⋅ ⋅⎪ ⎪= ⋅ − ⋅ ⋅ ⋅ − + ⋅ ⋅ − ⋅ −⎨ ⎬⎢ ⎥ ⎢ ⎥− ⋅ ⋅ ⎪⎣ ⎦⎪ ⎭⎣ ⎦⎩
(2.130) 
 ( ) ( )' ' '0 0 01 11 2 2med
S S
D D Vi D D Vi
V I Lr I Lr
Ts f f
⋅ − ⋅ ⋅ − ⋅⎧ ⎫= ⋅ − ⋅ ⋅ + − ⋅ ⋅⎨ ⎬⎩ ⎭
 (2.131) 
 ( )' '0 02 1 4med SV D D Vi I Lr f= ⋅ ⋅ − ⋅ − ⋅ ⋅ ⋅  (2.132) 
 ( )' '0 042 1med SV I Lr fq D D Vi
Vi Vi
⋅ ⋅ ⋅= = ⋅ ⋅ − ⋅ −  (2.133) 
A equação (2.133) apresenta o ganho estático do conversor “q”, que representa a 
característica de saída do conversor. 
O termo ΔD de (2.133), que é apresentado em (2.134), representa a perda de razão cíclica do 
conversor. Este termo é responsável pela redução do valor médio da tensão de saída. 
 
'
04 SI Lr fD
Vi
⋅ ⋅ ⋅Δ =  (2.134) 
A Fig. 2.17 ilustra a característica de saída do conversor MP-PWM-ZVS Assimétrico. Como 
pode ser observado, tanto pela equação (2.134), como pela ilustração abaixo, a tensão média de 
saída do conversor depende da corrente de carga. 
Admitindo uma indutância ressonante nula na equação (2.134), chega-se à equação (2.135) 
que representa a característica de transferência do conversor. A Fig. 2.18 apresenta o gráfico da 





Fig. 2.17 – Característica de saída do conversor MP-PWM-ZVS Assimétrico. 
 ( )2 1ABmedVq D D Vi
Vi
= = ⋅ ⋅ − ⋅  (2.135) 
Pelo gráfico, pode-se concluir que para cada valor do ganho estático “q”, há dois valores de 
razão cíclica “D” que igualam à equação (2.135). Por isso a importância de limitar a razão cíclica 
do conversor para 0,5. 
 
Fig. 2.18 – Característica de transferência do conversor MP-PWM-ZVS Assimétrico. 
2.7. OTIMIZAÇÃO E DIMENSIONAMENTO DO INDUTOR 
RESSONANTE 
Como é sabido, no conversor CC-CC Meia-Ponte PWM ZVS com Comando Assimétrico, a 
cada período há duas comutações em cada interruptor, uma no ligar e outra no desligar, com cada 
comutação ocorrendo no decorrer de três etapas bem definidas. A primeira corresponde à etapa 
linear, que tem início no instante do bloqueio dos interruptores e se estende até o momento que C1 e 
C2 atingem os valores de (1 )D Vi− ⋅  e D Vi⋅  respectivamente. A segunda corresponde à etapa 




se anula. Por fim, a terceira corresponde à etapa de desmagnetização do indutor ressonante, que se 
inicia com a polarização de D1 ou de D2 e se estende até o momento que a corrente em Lr inverte 
de sentido. 
Porém, como pode ser visto na Fig. 2.14, as formas de onda das correntes que circulam 
através dos diodos D1 e D2 atestam que o indutor Lr possui mais energia na 4ª etapa que na 8ª. Em 
ambos os casos, a comutação ocorre livremente, com participação da corrente de carga, até o 
instante que as tensões nos capacitores C1 e C2 atingem os valores citados anteriormente. Durante o 
bloqueado do interruptor S1, a corrente que circula no indutor ressonante equivale a ( ) '0 mLr Li t I I= +  
e quem deve ser descarregado é o capacitor C2, que se encontra carregado com D Vi⋅  de tensão. 
Por outro lado, quando o interruptor S2 é bloqueado, a corrente que circula no indutor ressonante 
equivale a ( ) '0Lr Lmi t I I= − +  e quem deve ser descarregado é o capacitor C1, que se encontra 
carregado com (1 )D Vi− ⋅  de tensão. Portanto, o bloqueio de S2 é mais crítico, pelo fato de que uma 
menor corrente em Lr deve efetuar uma maior transição de tensão. E como esta corrente depende 
diretamente da corrente de carga, quanto menor a carga, menor a corrente disponível em Lr e 
conseqüentemente mais crítica torna-se a transição de tensão. 
Desta forma, o dimensionamento do indutor ressonante, para o correto funcionamento do 
conversor, está ligado diretamente ao valor da capacitância intrínseca dos interruptores de potência 
e ao valor da carga para o qual se deseja que o conversor opere com comutação ZVS, o que torna 
indispensável um dimensionamento mais criterioso do mesmo. 
Primeiramente, é possível atestar que o valor mínimo de indutância ressonante, que garante 
comutação ZVS até o limite de carga crítica estabelecida pelo projetista, tem que possuir uma 
energia acumulada, no instante de comutação, suficiente para descarregar completamente a 
capacitância intrínseca do interruptor. E como foi relatado anteriormente, o caso mais crítico ocorre 
durante a segunda etapa ressonante ou oitava etapa de operação, momento este que a energia 
armazenada no capacitor é máxima e a corrente no indutor é mínima. 
Assim, reescrevendo as equações (2.73) e (2.74) tem-se: 
 ( ) '7 02LrI t D I= ⋅ ⋅  (2.136) 
 ( ) ( )1 7 1CV t D Vi= − ⋅  (2.137) 





 ( ) ( ) ( )1 1C Lr LrV t D Vi I sen tCeq ω= − ⋅ − ⋅ ⋅  (2.138) 
A energia em Lr tem que garantir que ao final da etapa a tensão em C1 seja nula, ou seja, 
( ) 081 =tVC , portanto: 
 ( ) ( )1 0Lr LrD Vi I sen tCeq ω− ⋅ − ⋅ ⋅ =  (2.139) 
Desenvolvendo (2.139) obtém-se: 




Ceq I sen tω
− ⋅= ⋅  (2.140) 







⎡ ⎤− ⋅= ⋅⎢ ⎥⋅⎣ ⎦
 (2.141) 
Fazendo um estudo da equação (2.141) observa-se que a mesma será mínima quando seu 
denominador for máximo, ou seja, quando ( ) 1sen tω = . Assim, o valor mínimo de Lr é expresso 








− ⋅⎡ ⎤= ⋅⎢ ⎥⎣ ⎦
 (2.142) 










− ⋅⎡ ⎤= ⋅⎢ ⎥⋅ ⋅⎣ ⎦
 (2.143) 
Para se garantir que o conversor funcionará sob comutação suave para o valor mínimo de 
carga estabelecido no projeto, deve se substituir os valores de razão cíclica e corrente de carga pelos 
valores correspondentes. 
Da equação de ganho estático tem-se: 
 ( )2 1q D D D= ⋅ ⋅ − − Δ  (2.144) 
Considerando DImin e ΔDImin como sendo a razão cíclica e a perda de razão cíclica para a 
menor corrente de carga para o qual o conversor continua operando com ZVS, a equação anterior 
pode ser reescrita como: 





 2min min min2 2I I Iq D D D= ⋅ − ⋅ − Δ  (2.146) 











− − ⋅ ⋅ ⋅ Δ +
=  (2.148) 
Ou ainda: 
 min min
1 1 1 2 2
2 2I I
D D q= − ⋅ − ⋅Δ − ⋅  (2.149) 










⋅ ⋅ ⋅Δ =  (2.150) 
O ganho estático “q” é igual a: 
 0n Vq
Vi
⋅=  (2.151) 





41 1 1 2 2
2 2I máx máx
I Lr fs n VD
Vi Vi
⋅ ⋅ ⋅ ⋅= − ⋅ − ⋅ − ⋅  (2.152) 














I Lr fs n V Vi
n Vi Vi
Lr n C
I Lr fs n V I
n Vi Vi
⎡ ⎤⎛ ⎞⋅ ⋅ ⋅ ⋅+ ⋅ − − ⋅⎢ ⎥⎜ ⎟⋅⎢ ⎥⎝ ⎠= ⋅⎢ ⎥⎛ ⎞⋅ ⋅ ⋅ ⋅⎢ ⎥− − − ⋅ ⋅⎜ ⎟⋅⎢ ⎥⎝ ⎠⎣ ⎦
 (2.153) 
A equação anterior pode ser resolvida numericamente para encontrar a relação entre o valor 
mínimo do indutor ressonante e a relação de transformação. No entanto também é possível 
encontrar uma solução analiticamente ao se considerar o seguinte sistema. De (2.143) encontra-se: 











Lr n C n
D I
⎡ ⎤− ⋅⎢ ⎥= ⋅ ⋅⋅ ⋅⎢ ⎥⎣ ⎦
 (2.154) 
Da equação (2.152) obtém-se: 







máx In Vi D n V
Lr n
fs I




A resposta do sistema acima é obtida encontrando o ponto de intersecção de duas parábolas 
com concavidades opostas, que se cruzam em (0,0). Para isso deve ser atribuído um valor para 
minID , e para cada valor atribuído, um par de curvas e um ponto são encontrados. 
Igualando (2.154) e (2.155) chega-se ao valor da relação de transformação que satisfaz o 
sistema. 















D Vi VC fs
D I Vi
⋅ ⋅ −=
− ⋅ ⋅⋅ ⋅ ⋅ +⋅
 (2.156) 
Para se obter o valor de Lrmin basta substituir o valor de n calculado por (2.156) em uma das 
duas equações do sistema apresentado por (2.154) e (2.155). 
Ao se variar o valor de DImin desde zero até 0,5 pode-se obter as curvas que apresentam todos 
os valores de Lrmin para toda a faixa de variação da relação de transformação que permite a 
comutação ZVS com carga mínima. Estas curvas são apresentadas abaixo na Fig. 2.19. 
 
Fig. 2.19 – Curva com os mínimos valores de indutância para vários DImin.. 
Até o presente momento, todo estudo foi desenvolvido para garantir o funcionamento do 
conversor sob comutação suave para o valor mínimo de carga estabelecido no projeto. Porém, esta é 
apenas uma, das duas condições que têm que ser obedecida. A segunda condição se refere ao 
máximo valor da razão cíclica que o conversor pode ter para garantir operação no modo 
assimétrico. O valor máximo da razão cíclica, como foi justificado previamente, deve ser menor que 
0,5 e é uma condição a ser estipulada pelo projetista. 








41 1 1 2 2
2 2máx
I Lr fs n VnD
Vi Vi
⋅ ⋅ ⋅ ⋅≥ − ⋅ − ⋅ − ⋅  (2.157) 
Onde o termo Dmax representa a razão cíclica máxima estabelecida pelo projetista que 
garante a operação assimétrica do conversor. 











ViLr n n Vi
fs I
⋅⎡ ⎤− ⋅ − − ⋅⎢ ⎥⎣ ⎦≤ ⋅ ⋅ ⋅⋅  (2.158) 
Através das equações (2.153) e (2.158) pode-se traçar as curvas apresentadas na Fig. 2.20, 
onde a curva (a) representa o máximo valor de Lr para que se garanta a operação com razão cíclica 
menor que 0,5 e a curva (b) representa o mínimo valor de Lr necessário para se obter comutação 
ZVS para o valor mínimo da carga. Através da equação (2.158) pode-se chegar ao máximo valor de 







V n Vi nLr D D
Vi fs I
⎡ ⎤⋅ ⋅= ⋅ ⋅ − ⋅ − ⋅ ⋅⎢ ⎥ ⋅ ⋅⎣ ⎦
 (2.159) 
 
Fig. 2.20 – Indutância de ressonância em função da relação de transformação. 
Como pode ser observada na figura anterior, a região (A) contém os valores de Lr e n que 
satisfazem as duas condições. Considerando que o valor de Lr a ser escolhido deve estar sobre a 
curva b para que se tenha um indutor ressonante que seja o menor possível resta então conhecer 
qual o ponto em (A) deve ser escolhido. 
Fazendo um estudo das perdas e esforços nos semicondutores em função da variação da 




possível determinar que a corrente eficaz no interruptor S1, que é a mesma corrente no primário do 




0 2 (1 )RMSSI I D D= ⋅ ⋅ − ⋅  (2.160) 











= = ⋅ − ⋅  (2.161) 
A corrente eficaz no interruptor S2, que é a mesma corrente no primário do transformador 




0 2 (1 )RMSSI I D D= ⋅ ⋅ ⋅ −  (2.162) 











= = ⋅ ⋅ −  (2.163) 
A Fig. 2.21 apresenta o comportamento das correntes parametrizadas em função da razão 
cíclica. 
 
Fig. 2.21 – Comportamento das correntes parametrizadas dos interruptores em função da razão cíclica. 
Devido ao comportamento assimétrico do conversor, o que obriga o mesmo a trabalhar 
sempre com uma razão cíclica menor que 0,5, sempre um dos interruptores será submetido a 
esforços de corrente maiores. 
Assim como nos interruptores, os diodos da ponte retificadora também são submetidos a 
esforços diferenciados. As equações a seguir apresentam as correntes média e eficaz dos diodos. 




 1 4 0MED MEDDr DrI I I D= = ⋅  (2.165) 
 ( )2 3 0 1RMS RMSDr DrI I I D= = ⋅ −  (2.166) 
 ( )2 3 0 1MED MEDDr DrI I I D= = ⋅ −  (2.167) 
As perdas por condução nos interruptores podem ser obtidas a partir da equação (2.168). 
 2( ) RMSDS on SP R I= ⋅  (2.168) 
Substituindo as equações (2.160) e (2.162) em (2.168) e parametrizando obtém-se. 






⎛ ⎞= = ⋅ − ⋅⎜ ⎟⋅ ⎝ ⎠  (2.169) 






⎛ ⎞= = ⋅ ⋅ −⎜ ⎟⋅ ⎝ ⎠  (2.170) 
As perdas totais são obtidas a partir da equação (2.171). 
 1 2ST S SP P P= +  (2.171) 
Substituído (2.156) em (2.169), (2.170) e (2.171) têm-se. 
 
( ) ( )
( )
22
min min minmax 0
1 2
min 0min min min




I máx I I
D D DVi C fs VP
D I Vi D D
⎛ ⎞⎡ ⎤− ⋅ − ⋅⋅ ⋅ ⋅ ⋅⎜ ⎟⎢ ⎥= ⋅ + ⋅⎜ ⎟⎢ ⎥ ⋅ ⋅ −⎜ ⎟⎣ ⎦⎝ ⎠
 (2.172) 
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min minmin max 0
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D DD Vi C fs VP
D I Vi D D
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I máx I I
D Vi C fs VP
D I Vi D D
⎡ ⎤− ⋅ ⋅ ⋅ ⋅⎢ ⎥= ⋅ + ⋅⎢ ⎥ ⋅ ⋅ −⎣ ⎦
 (2.174) 
Analisando a equação (2.174), pode-se observar que as perdas totais nos interruptores 
diminuem a medida que a razão cíclica mínima aumenta. Como a equação (2.156) atesta que existe 
uma relação entre a relação de transformação e a mínima razão cíclica (n x DImin) e que esta relação 
é direta, pode-se afirmar que à medida que se adota um valor maior para a relação de transformação 
as perdas totais nos interruptores diminuem. 
A mesma análise pode ser estendida aos esforços de tensão nos diodos da ponte retificadora, 















⋅ − ⋅= =  (2.176) 
Substituindo-se o valor da relação de transformação dado por (2.156) em (2.176) e o valor da 











⋅ − ⋅= =  (2.177) 
Como foi relatado anteriormente, a função (2.177) é diretamente proporcional à razão cíclica 
mínima. Analisando-se o numerador da equação anterior, nota-se que o mesmo decresce com 
relação a DImin . Conseqüentemente isto também implica que os esforços de tensão nos diodos serão 
inversamente proporcionais ao valor da relação de transformação adotada. 
Com base nestas análises chega-se à conclusão que a melhor escolha para o valor do indutor 
ressonante e relação de transformação será dada pelo ponto de intersecção entre as curvas obtidas 
pelas equações (2.153) e (2.158) para o qual se tem valor máximo de DImin e conseqüentemente da 
relação de transformação n (Fig. 2.22). 
 
Fig. 2.22 – Ajuste ótimo para o indutor ressonante e a relação de transformação. 
No ponto de intersecção entre as curvas, a diferença entre os valores do indutor ressonante 
calculados por (2.154) e (2.158) é nula. 
 min 3 min 1 min( ) 0 ( ( )) ( ( ))I I ILr D Lr n D Lr n D= = −  (2.178) 
Portanto, pode se estabelecer uma curva dada pela diferença entre estas duas funções, que 
dependem de DImin, onde o valor da relação de transformação é dado por (2.156), que também é 
uma função de DImin. Desta forma o valor de razão cíclica mínima a ser escolhida será igual ao valor 




Após se encontrar o valor da razão cíclica para operação ZVS com carga mínima DImin, basta 
substituir este valor em (2.156) para se encontrar o valor da relação de transformação e, em seguida 
substituir estes valores em (2.154), para se encontrar o valor do indutor ressonante. 
2.8. PROJETO DO TRANSFORMADOR 
Como já foi citada na introdução, uma característica importante, e que pode vir a tornar-se 
uma grande vantagem do conversor estudado, é a possibilidade de construí-lo com um número 
reduzido de componentes. Isso porque os próprios elementos intrínsecos dos interruptores são 
aproveitados e devido à possibilidade de trabalhar com freqüências bem elevadas, por possuir 
baixas perdas por comutação, seus elementos magnéticos podem ser reduzidos, ou até mesmo, 
retirados, como é o caso do indutor ressonante, que pode ser a própria indutância de dispersão do 
transformador. 
Contudo, esses mesmos elementos “parasitas” podem também causar efeitos indesejáveis ao 
funcionamento do conversor, como é o caso das capacitâncias dos enrolamentos do transformador. 
Essas capacitâncias, além de contribuírem substancialmente para o aumento da energia total a ser 
armazenada no indutor ressonante para garantir comutação ZVS, ainda causam, juntamente com a 
própria indutância de dispersão e as capacitâncias intrínsecas dos diodos retificadores, elevadas 
oscilações de tensão nos diodos de saída. 
Para reduzir os efeitos dessas oscilações nos diodos retificadores, primeiramente foi 
aplicadada uma metodologia de projeto otimizada ([54] e [56-57]), para a construção do 
transformador, visando encontrar os valores ótimos de parâmetros construtivos do mesmo, de modo 
a reduzir as perdas como um todo e minimizar os efeitos das capacitâncias dos enrolamentos. 
Posteriormente, a metodologia foi aplicada a um transformador composto por dois secundários (Fig. 
2.23). 
A necessidade de se utilizar um transformador com dois secundários, com cada um sendo 
projetado para operar com metade da tensão de saída, surgiu devido ao fato do conversor operar 
com elevada tensão eficaz na saída. A opção de apenas um secundário comprometeria bastante os 
diodos, pois os mesmos teriam que suportar picos de tensões que poderiam chegar a três vezes o 
valor da tensão nominal de saída. Com a configuração utilizada em projeto, é possível reduzir pela 
metade o máximo valor de tensão reversa que cada diodo da ponte retificadora tem que suportar, 
facilitando até a especificação dos mesmos. Conectando em série as saídas do conversor, obtém-se a 





Fig. 2.23 – Circuito de potência  do conversor com dois secundários. 
2.8.1. OTIMIZAÇÃO DA ÁREA DA JANELA E DAS PERDAS E NO COBRE 
A primeira tarefa a ser estabelecida em um projeto de transformador é a ocupação da área da 
janela (AW) disponível, entre os vários enrolamentos. Considerando um transformador contendo k 
enrolamentos, com relações de transformação n1 : n2 ... : nk e onde cada enrolamento conduz uma 
corrente eficaz I1 : I2 ... : Ik respectivamente, as tensões nos enrolamentos são idealmente 
relacionadas pela equação (2.179). Um esquema simplificado do transformador é apresentado na 







= = =  (2.179) 
Os parâmetros geométricos relevantes do transformador são apresentados resumidamente na 
Fig. 2.24 (b). Como também pode ser observado na Fig. 2.24 (c), é necessário alocar uma porção da 
área total da janela para cada enrolamento. 










+ + + =  (2.180) 
A perda no cobre no enrolamento j ( ,Cu jP ), para baixa freqüência, depende da resistência CC 




 2,Cu j j jP I R= ⋅  (2.181) 









ρ= ⋅  (2.182) 
 
Fig. 2.24 – (a) Esquema básico do transformador com um primário e vários secundários; (b) Topologia básica de um 
núcleo com a área da janela (AW) sombreada; (c) A própria janela com os vários enrolamentos dispostos. 
Onde ρ é a resistividade do fio, jl  é o comprimento do fio usado no enrolamento j e ,s jA  é a 
área da seção transversal do fio usado no mesmo enrolamento. Porém, estas variáveis podem ser 
expressas como: 
 ( )20 1 20o C eC Tρ ρ α= + ⋅ −⎡ ⎤⎣ ⎦  (2.183) 








α⋅ ⋅=  (2.185) 
Onde MLT é o comprimento médio por espira do enrolamento e kW é o fator de ocupação da 
janela, ρ20ºC representa a resistividade do cobre a vinte graus Celsius, αc o coeficiente de 
temperatura do cobre e Te a temperatura do enrolamento. Substituindo as equações (2.184) e (2.185) 
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⋅ ⋅ ⋅= ⋅ ⋅  (2.187) 
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⋅ ⋅⋅= + + + = ⋅⋅ ∑  (2.188) 
Analisando a equação anterior é possível verificar o comportamento das perdas do 
transformador quando se varia somente um dos fatores de ocupação, como por exemplo, α1, entre 0 
e 1. Quando α1 = 0, isto significa que nenhuma fração da área total da janela é disponibilizada para 
o enrolamento 1. Conseqüentemente, a resistência do enrolamento 1 tende a infinito. As perdas no 
cobre do enrolamento 1 também tendem a infinito. Por outro lado, os demais enrolamentos 
disponibilizam de máxima área e, portanto suas perdas no cobre podem ser reduzidas. Porém, as 
perdas totais no cobre tendem a infinito. 
Quando α1 = 1, então toda área da janela é preenchida pelo enrolamento 1. Portanto, a 
resistência do enrolamento 1, bem como toda perda no cobre para baixa freqüência são 
minimizadas. Porém, as perdas no cobre novamente tendem a infinito. 
Como ilustrado na Fig. 2.25, há um valor ótimo de α1 localizado entre os dois extremos, 
onde as perdas totais no cobre são minimizadas. 




























Onde o valor eficaz da corrente para o enrolamento do primário e os enrolamentos 
secundários do transformador é dado por: 
 ( )01 2 1II D Dn= ⋅ ⋅ ⋅ −  (2.191) 





Fig. 2.25 – Variação das perdas no cobre com relação α1. 
Desenvolvendo a equação (2.189), é possível expressar separadamente as perdas no cobre 
para os enrolamentos primário e secundário em função de α1. 
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 (2.193) 
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⎡ ⎤⋅ ⋅ ⋅ −⋅ ⋅ ⎢ ⎥= ⋅ ⎢ ⎥⋅ ⋅ −⎢ ⎥⎣ ⎦
 (2.194) 
Parametrizando as equações anteriores em função das perdas no cobre para os enrolamentos 
primário e secundário obtém-se: 
 ( ) ( ) ( )( )
2
, 1
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 (2.195) 
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 (2.196) 




2.8.2. MINIMIZAÇÃO DAS PERDAS NO TRANSFORMADOR ATRAVÉS 
DA ESCOLHA DO MELHOR VALOR DE ΔB 
As perdas totais no cobre são minimizadas quando a área da janela do núcleo (Aw) é 
preenchida pelas várias camadas de enrolamentos de acordo com a equação (2.190). A perda total 








ρ ⋅ ⋅= ⋅⋅  (2.197) 
Onde ITotal é a soma das correntes eficazes de cada enrolamento relacionadas ao enrolamento 










= ⋅∑  (2.198) 
A lei de Faraday relaciona a tensão induzida em um enrolamento com o fluxo total que passa 
através desse enrolamento. Considerando um fluxo com distribuição uniforme, é possível expressar 
v(t) em termos de densidade de fluxo magnético B(t). 
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∫
 (2.199) 
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∫  (2.200) 
Onde Ae corresponde à área da seção transversal do núcleo. 








k A A B
ρ λ⎛ ⎞ ⎛ ⎞⋅ ⋅= ⋅ ⋅ ⋅⎜ ⎟ ⎜ ⎟⋅ ⋅ Δ⎝ ⎠ ⎝ ⎠  (2.201) 
O termo à direita da equação (2.201) foi agrupado em três termos. O primeiro termo contém 
especificações, enquanto que o segundo termo é uma função da geometria do núcleo. O último 
termo é uma função de ΔB, que deve ser obtido de tal maneira a otimizar o projeto. A expressão 
mostra que as perdas no cobre são inversamente proporcionais a ΔB2, ou seja, as perdas podem ser 




Com respeito às perdas no núcleo, estas dependem diretamente da densidade de fluxo 
magnético, da freqüência de operação e do volume do núcleo. 
As referências [56], [58] e [59] demonstram que as perdas no núcleo são dadas por: 
 310x yNucleo m e SP C V f B
−= ⋅ ⋅ ⋅Δ ⋅  (2.202) 
Onde Cm e x  são os coeficientes de perdas no núcleo para o material utilizado operando a 
80oC, y corresponde ao coeficiente de Steimetz, Ve representa o volume efetivo do núcleo e fs a 
freqüência de comutação. Diferente das perdas no cobre, as perdas no núcleo são diretamente 
proporcionais a ΔBy. 
As perdas totais no transformador (equação (2.203)) versus ΔB são obtidas somando as 
equações (2.201) e (2.202). A dependência de Pcu, PNucleo e PTotal em relação a ΔB é esboçada na 
Fig. 2.26. 
 Total Cu NucleoP P P= +  (2.203) 
 
Fig. 2.26 – Dependência da perda no cobre, no núcleo e total em relação a densidade de fluxo. 
Derivando as equações (2.201) e (2.202) em função de ΔB e substituindo os resultados em 
(2.203), obtém-se o valor da densidade de fluxo magnético para o qual as perdas no transformador 
são mínimas. 
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 (2.206) 
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 (2.207) 
O primeiro membro de (2.207) depende somente da geometria do núcleo, enquanto o 
segundo termo depende das especificações parâmetros de projeto e do material utilizado no núcleo. 
Assim, para que se possa garantir a operação do transformador com perdas menores ou 
iguais ao máximo adotado para as perdas totais, o primeiro membro da equação (2.207) deve 
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 (2.208) 
Com o núcleo especificado calcula-se o valor da resistência térmica do material, e em 







=  (2.209) 
 T TotalT R PΔ = ⋅  (2.210) 











2.9. INDUTÂNCIA DE MAGNETIZAÇÃO 
A indutância de magnetização determina o tamanho do entreferro e a ondulação da corrente 
de magnetização capazes de gerar ∆B. 
Uma característica de operação do conversor CC-CC MP-ZVS-PWM com comando 
assimétrico é a presença de uma corrente de magnetização no primário transformador com valor 
médio não nulo. Essa característica limita o valor da máxima excursão da densidade (∆B), que deve 
ser determinada de tal maneira a evitar que o valor máximo da densidade de fluxo magnético não 
ultrapasse o valor de saturação do núcleo. O comportamento da densidade de fluxo magnético para 
esta topologia de conversor é apresentado na Fig. 2.27 [56]. 
 
Fig. 2.27 – Variação da densidade de fluxo no transformador. 
Deste modo, para se determinar o valor da indutância de magnetização é necessário calcular 
o máximo valor da ondulação da corrente de magnetização, capaz de gerar a variação da densidade 
de fluxo ótima e ao mesmo tempo não saturar o núcleo do transformador. 
Para que o núcleo não sature, a soma do valor médio da densidade de fluxo magnético, 
representado por Bcc, com o valor médio da máxima excursão da densidade de fluxo magnético 
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BB Δ= ⋅ Δ  (2.213) 
















Adotando-se um valor de ondulação da corrente de magnetização maior ou igual a duas 
vezes o valor mínimo calculado (ΔIm = 2ΔImmin), o valor de pico da densidade de fluxo será igual à 








⎛ ⎞ Δ ⎛ ⎞= + ⋅ = + ⋅Δ⎜ ⎟ ⎜ ⎟Δ Δ⎝ ⎠⎝ ⎠
 (2.215) 
O valor da indutância de magnetização é apresentado na equação (2.216) e o valor do 





















⋅ ⋅ ⋅= − ⋅  (2.217) 
Onde, le é o valor do comprimento magnético efetivo do núcleo escolhido, μo e μr são os 




Δ= +  (2.218) 
2.10. ANÁLISE DO CONTROLE DO CONVERSOR MEIA PONTE 
Em todas as famílias de conversores chaveados, a tensão de saída vo(t) do conversor é uma 
função da tensão de entrada vi(t), da razão cíclica D(t), da corrente de carga io(t), bem como dos 
valores dos elementos do circuito (Fig. 2.28). Contudo, nas aplicações destas mesmas fontes deseja-
se obter uma tensão de saída constante, independentemente das perturbações ocorridas em vi(t) e 
io(t) e independentemente das variações nos valores dos elementos do circuito. As fontes destas 
perturbações e variações são as mais variadas e como, tanto suas intensidades quanto suas 
ocorrências possuem comportamento aleatório, é praticamente impossível configurar uma razão 





Fig. 2.28 – Diagrama funcional [57] ilustrando a dependência de vo(t) das variáveis independentes vi(t), io(t) e d. 
Para que o sistema seja capaz de manter a tensão de saída constante, com a presença de 
perturbações, é imprescindível o uso de uma malha de controle com realimentação negativa, como 
ilustrado na Fig. 2.29. A idéia por trás de um sistema realimentado está na construção de um 
circuito que ajuste automaticamente a razão cíclica, quando necessário, para obter a tensão de saída 
desejada com uma alta precisão e independente das variações e perturbações inerentes ao sistema. 
 
Fig. 2.29 – Diagrama funcional [57] do sistema com realimentação. 
Analisando agora o caso do conversor CC-CC proposto para o primeiro estágio do sistema 
estudado observa-se não é diferente e, portanto, assim como na teoria supracitada, a tensão de saída 
também é função de outras variáveis. Porém, o sistema ainda apresenta um agravante relacionado à 
fonte de alimentação de todo o sistema, constituída pelos módulos solares. 
Longe de se comportar como uma fonte CC ideal, os módulos solares apresentam um 
comportamento não linear, com sua geração de energia dependente das variáveis ambientais tais 
como incidência solar e temperatura. As Fig. 2.30 e Fig. 2.31 ilustram, no mesmo gráfico, as curvas 
de corrente versus tensão e potência versus tensão, considerando primeiro uma temperatura fixa de 
25ºC e um índice de incidência solar S variando de 400W/m2 a 1000W/m2, e em segundo um índice 
de incidência solar S de 1000W/m2 e uma temperatura variando de 5ºC a 65ºC. A natureza não-




para cada condição de incidência solar e de temperatura. Portanto, como o ponto de máxima 
potência varia muito com as condições ambientais é praticamente impossível manter a operação do 
sistema na máxima potência, para todas as condições de insolação, sem mudar os parâmetros do 
sistema. 
 
Fig. 2.30 – Curva corrente x tensão e potência x tensão 
para T=25ºC e S =400 e 1000W/m2. 
Fig. 2.31 – Curva corrente x tensão e potência x tensão 
para S=1000 W/m2 e para T=5º e 65ºC. 
Portanto, para que o sistema seja capaz de transferir sempre a máxima potência gerada pelos 
módulos solares, ou seja, trabalhar sempre no ponto ótimo de potência, a utilização de uma malha 
de controle com realimentação é imprescindível. 
 
Fig. 2.32 – Diagrama funcional ilustrando a dependência de Po(t) das variáveis independentes S (incidência solar) e T 
(temperatura).  
Todavia, com uma potência de entrada variável, é de se esperar que a potência de saída do 
conversor também sofra as mesmas variações ao longo do dia, ou seja, a potência de saída do 
conversor também depende das condições ambientais (Fig. 2.32). Caso a carga conectada à saída 
deste permaneça constante, a tensão de saída do conversor sofrerá grandes variações, tornando 




sistema não é suficiente para o controle das variáveis, sendo também necessário uma carga que se 
adapte às condições de operação do conversor. 
Como o sistema é constituído por dois estágios, a carga vista pelo conversor CC-CC é o 
próprio inversor, que tem a função de injetar uma corrente senoidal e em fase com a tensão de saída 
do sistema. Como será abordado no quarto capítulo, para garantir a controlabilidade da corrente de 
saída do inversor é necessário antes garantir que a tensão de entrada do inversor esteja dentro de 
certos limites. Esses limites têm que ser respeitados, pois são eles que possibilitam as derivadas 
sobre o indutor. Portanto, manter constante o nível de tensão no barramente CC de saída do 
conversor Meia Ponte passa a ser tarefa fundamental. 
Para manter o nível de tensão constante no banco de capacitores, a malha de corrente do 
inversor terá que ser capaz de adaptar a amplitude da corrente de saída proporcionalmente à 
potência que o sistema pode fornecer a cada instante. Desta forma, o controle do barramento tem 
que ser feito pelo segundo estágio e não pelo conversor CC-CC. 
Consequentemente, o controle associado ao primeiro estágio terá unicamente a função de 
forçar o mesmo a operar sempre próximo ao ponto de máxima potência. Isto é, será aplicado ao 
conversor CC-CC um controlador de máxima potência. 
 
Fig. 2.33 – Diagrama funcional da malha de potência aplicada ao conversor CC-CC. 
A Fig. 2.33 ilustra o diagrama funcional da malha de controle aplicada ao primeiro estágio 
do sistema. O bloco CompensadorMPP representa o algoritmo de controle de máxima potência que 
foi desenvolvido para a aplicação e as variáveis Vp[n], Ip[n], Vp[n-1] e Ip[n-1] correspondem, 
respectivamente, tensão atual, corrente atual, tensão anterior e corrente anterior. Maiores detalhes 
relacionados tanto ao algoritmo de máxima potência quanto ao circuito de controle implementado 




2.11. FILTRAGEM DAS ALTAS E BAIXAS FREQUÊNCIAS DA 
CORRENTE 
Como já foi mencionado em outras oportunidades, o sistema fotovoltaico estudado é 
constituído por dois estágios de potência, sendo o segundo responsável por injetar uma corrente 
senoidal e em fase com a tensão disponibilizada pela concessionária de energia. 
Considerando que a eficiência do segundo estágio seja ηinv e que a corrente de saída do 
inversor esteja exatamente em fase com a tensão da rede, é possível demonstrar que a corrente de 
entrada do inversor (ii), ou seja, a corrente de saída do conversor CC-CC pode ser expressa como na 
equação (2.219), onde vcc corresponde à tensão de entrada do inversor, voef a tensão eficaz da rede e 

















⋅ ⋅ ⋅= = ⋅  (2.219) 
Realizando algumas manipulações matemáticas em icc, encontra-se a corrente média 
instantânea de saída do conversor CC-CC parametrizada (equação (2.220)). A equação demonstra 
que a corrente é composta por uma componente contínua e uma componente alternada com o dobro 
da freqüência da tensão da rede (120Hz). 





i t vi t sen t
v i
ω ηω ω⋅ ⋅= =⋅ ⋅  (2.220) 
Para avaliar melhor a influência da variação da componente alternada de baixa freqüência da 
corrente em relação a sua componente média, a corrente na fonte pode ser generalizada como em 
(2.221). 
 ( ) 2
2cc cc ca
i t i i sen t πω ω⎛ ⎞= + ⋅ −⎜ ⎟⎝ ⎠  (2.221) 
Parametrizando a equação anterior em função da componente contínua obtém-se (2.222), 
onde qi equivale à relação entre as componentes alternada e contínua e varia entre 0 e 1. 
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Determinando o acréscimo percentual na corrente eficaz da fonte em função da amplitude da 
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Resolvendo (2.224) para qi máximo, observa-se que o acréscimo na corrente eficaz pode 
chegar a 22,5%. A Fig. 2.34 ilustra o percentual de aumento do valor eficaz da corrente em função 
de qi. 
 
Fig. 2.34 – Percentual de aumento do valor eficaz da corrente em função de qi. 
Para bloquear ou reduzir a propagação da componente alternada de baixa freqüência da 
corrente, diferentes métodos podem ser utilizados. Pode-se bloquear esta propagação através do 
aumento da impedância entre o inversor e o arranjo fotovoltaico. Uma outra possibilidade seria criar 
um caminho alternativo para circular as componentes alternadas de corrente, o que pode ser feito 
através da inserção de elementos de baixa impedância em paralelo com o barramento de corrente 
contínua. Ambas opções podem ser implementadas de forma passiva, fazendo uso de indutores e 
capacitores ou, através de circuitos eletrônicos comandados [113]. 
No presente estudo, a filtragem das componentes alternadas será feita de forma passiva, 
utilizando filtros paralelos, sintonizados na freqüência de 120Hz, os quais são auxiliados pela 
existência de impedância na fonte. 
Os filtros paralelos sintonizados [60] propiciam um caminho alternativo à circulação da 
energia reativa. A Fig. 2.35 apresenta o circuito idealizado do sistema contemplando o modelo do 
arranjo fotovoltaico, o conversor CC, o filtro sintonizado de 120Hz conectado na saída do conversor 





Fig. 2.35 – Filtro paralelo localizado na saída do conversor CC-CC. 
Desenvolvendo uma análise simplificada do circuito anterior, considerando a resistência Rf 
do filtro muito pequena a ponte de poder ser considerada desprezível, a impedância do filtro pode 
ser considerada como na expressão (2.225). 
 1 1f f f
f fs j




⎛ ⎞ ⎛ ⎞= ⋅ + = ⋅ −⎜ ⎟ ⎜ ⎟⎜ ⎟ ⎜ ⎟⋅ ⋅⎝ ⎠ ⎝ ⎠
 (2.225) 
Fazendo ω como em (2.226), onde ωs representa a freqüência angular da tensão da rede, 
então a impedância Zf será nula. Portanto, escolhendo adequadamente os valores de Lf e Cf, a 
impedância para a freqüência de sintonia será nula. 
 12 s
f fL C
ω ω= ⋅ = ⋅  (2.226) 
A partir do conhecimento da corrente solicitada ao conversor CC-CC (fundamental e 
harmônicas) e com o auxilio do diagrama dado na Fig. 2.35, é possível, via análise convencional de 
circuitos elétricos, a obtenção dos parâmetros R, L e C do filtro [60]. 
Além da componente de baixa freqüência gerada no processo de inversão, e que se não for 
devidamente bloqueada ou atenuada será propagada e drenada do arranjo solar fotovoltaico, o 
conversor CC-CC MP ZVS-PWM também apresenta uma corrente de entrada oscilatória na 
freqüência de comutação. Como o painel fotovoltaico possui restrições quanto à ondulação de 
corrente, faz-se necessário a adição de um estágio intermediário [61] que atenue a ondulação de 
corrente no painel para níveis aceitáveis. 
Este estágio intermediário corresponde ao filtro passivo (Lf_AF e Cf_AF) compreendido entre o 
conversor e o arranjo. A Fig. 2.36 apresenta um modelo simplificado do sistema contemplando os 
filtros de alta e baixa freqüência. 
Com a utilização do filtro sintonizado para a baixa freqüência na saída do conversor CC-CC, 
o projeto do filtro de alta freqüência (Lf_AF e Cf_AF) conectado na entrada do conversor CC-CC 




do conversor. Como essa componente se encontra na casa das dezenas de quilohertz, o volume 
desse filtro é bastante reduzido. 
 
Fig. 2.36 – Modelo simplificado do sistema contemplando os filtros de alta e baixa freqüência. 
2.12. PROJETO DO CONVERSOR 
A seguir será apresentado o projeto do conversor CC-CC MP ZVS-PWM com base nas 
equações apresentadas nas seções anteriores e aplicando as técnicas de otimização das perdas do 
transformador definidas ao longo deste trabalho. 
2.12.1. ESPECIFICAÇÕES DE PROJETO 
Todas as especificações de projeto são apresentadas na tabela abaixo. 
Tabela 2.1 - Especificações de projeto. 
Potência de entrada Pin = 1000W 
Rendimento esperado 95% 
Tensão de entrada máxima Vi = 83,5V 
Máxima variação da tensão de entrada ΔVi = 10% 
Tensão de saída V0 = 400V 
Máxima variação da tensão de saída ΔV0 = 2% 
Freqüência de comutação fs = 100kHz 
Razão cíclica máxima Dmax = 0,45 
Percentual mínimo de carga para o qual 
o conversor deve operar com ZVS 
ZVS% = 20% 
2.12.2. CÁLCULOS INICIAIS 










= =  (2.228) 
Variações da tensão de entrada do conversor. 
 ( )max 1 90,75Vi Vi Vi V= ⋅ + Δ =  (2.229) 
 ( )min 1 75,15Vi Vi Vi V= ⋅ − Δ =  (2.230) 
Como já foi citado, os capacitores que auxiliam na comutação suave são as próprias 
capacitâncias de saída dos MOSFETs (Coss). O problema é que essas capacitâncias variam muito, e 
de forma não linear, com a tensão entre dreno e fonte (Vds). Na maioria dos manuais dos 
fabricantes de MOSFETs, os valores de Coss especificados são para tensões Vds de 25V, o que não 
é muito útil para a aplicação atual. 
Por isso, para o projeto, foram escolhidos MOSFETs que além de estarem dentro das 
especificações de tensão e corrente, também apresentassem em seu catálogo, o valor da capacitância 
de saída efetiva (Coss Effective). Essa capacitância é definida como uma capacitância fixa, que 
mantém o mesmo tempo de carga enquanto a tensão dreno fonte cresce de zero a 80% do seu valor 
nominal quando a tensão entre gatilho e fonte é zero. 
Os capacitores ressonantes especificados foram: 
 1 2 500C C pF= =  (2.231) 
Sendo assim, de acordo com a equação (2.35): 
 1Ceq nF=  
2.12.3. RAZÃO CÍCLICA PARA CARGA MÍNIMA 
Para o cálculo da razão cíclica mínima, é necessário antes encontrar as raízes da equação 
(2.178). Os valores de Lr3(n(DImin)), Lr3(n(DImin)) e n(DImin) foram obtidos a partir das equações 
(2.158), (2.154) e (2.156), e apresentados abaixo. 
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 (2.234) 
Substituindo (2.234) em (2.232) e (2.233), e traçando a curva obtida através da equação 
(2.178), encontra-se o valor de DImin no ponto onde a curva cruza o eixo horizontal (Fig. 2.37). 
Conhecendo o valor de DImin, chega-se ao valor da relação de transformação através de (2.234) e o 
valor do indutor ressonante através de (2.232) ou (2.233). 
Portanto, de acordo com o gráfico da Fig. 2.37, a razão cíclica para carga mínima é: 
min 0, 20ID =  
 
Fig. 2.37 – Determinação da mínima razão cíclica. 
Substituindo esse valor em (2.234) e em (2.233) obtém-se: 
 ( ) ( )( )2 9 3
2
4 0,20 1 0,20
0,20 0,069
1 0,20 90,75 2 4002 1 10 100 10
0,20 2,37 20% 90,75
n
−
⋅ ⋅ −= =− ⋅ ⋅⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ +⋅ ⋅
 (2.235) 





0,069 1 10 0,069 665
2 0,2 2,37 20%
Lr nF−
− ⋅⎡ ⎤= ⋅ ⋅ ⋅ ≅⎢ ⎥⋅ ⋅ ⋅⎣ ⎦
 (2.236) 
A equação (2.237) apresenta o cálculo da razão cíclica nominal. 
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2.12.4. CÁLCULO DOS CAPACITORES DE ARMAZENAMENTO (Ce1 e 
Ce2) 
Considerando uma ondulação de 5V no capacitor equivalente e de posse da equação (2.115), 
encontra-se o valor da capacitância equivalente Cieq. 







⋅ ⋅ − ⋅= ⋅Δ  
 ( )32 2,37 1 0,335 0,335 300,069 100 10 5ieqC Fμ
⋅ ⋅ − ⋅= ≅⋅ ⋅ ⋅  
Desta forma os capacitores Ce1 e Ce2 equivalem, de acordo com as equações (2.117) e 
(2.118): 
 ( )61 30 10 1 0,335 20Ce Fμ−= ⋅ ⋅ − ≅  
 62 30 10 0,335 10Ce Fμ−= ⋅ ⋅ ≅  
2.12.5. DIMENSIONAMENTO DO TRANSFORMADOR 
2.12.5.1. CÁLCULO DOS COEFICIENTES DE OCUPAÇÃO 
A equação (2.190) apresenta o cálculo dos coeficientes de ocupação dos enrolamentos para 
otimizar as perdas no cobre quando o conversor estiver funcionando sob carga nominal. 
Desenvolvendo as equações chega-se aos seguintes valores de α. 
 
( )
( ) ( ) ( )1
4 1
0,5
4 1 2 1 2 1
D D
D D D D D D
α ⋅ ⋅ −= =⋅ ⋅ − + ⋅ ⋅ − + ⋅ ⋅ −  (2.238) 
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( ) ( ) ( )2
2 1
0, 25
4 1 2 1 2 1
D D
D D D D D D
α ⋅ ⋅ −= =⋅ ⋅ − + ⋅ ⋅ − + ⋅ ⋅ −  (2.239) 
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2.12.5.2. DIMENSIONAMENTO DO NÚCLEO 
Por se tratar de um transformador, o que implica o uso de vários enrolamentos e na inserção, 
muitas vezes, de isolação entre cada bobina, e também para se ter uma margem de segurança, 
adotar-se-á um fator de ocupação da janela igual a: 
 0, 4Wk =  (2.241) 
Para a construção do núcleo, foi utilizado o material ferrite do tipo IP12 da THORNTON 
[104]. Este material é largamente utilizado na área de eletrônica de potência e foi escolhido por 
apresentar menores perdas em altas freqüências [56], [58]. 
A Tabela 2.2 apresenta os valores das constantes do material supracitado, que foi utilizado 
para a confecção dos indutores e do transformador projetado para o protótipo do conversor CC-CC 
MP ZVS-PWM e os quais foram objeto de estudo e caracterização experimental em laboratório 
realizado por [58]. 
Tabela 2.2 – Constantes do material IP12. 
Material IP12 a 80ºC 
Restrição Cm x y Erro 
x ≥ 1,0 e y ≥ 2,0 7,9292.10-3 1,4017 2,3294 1,4197.10-3 
 
Para o cálculo do núcleo que melhor se adapta ao transformador é necessário antes calcular a 
corrente total (ITotal), o λ e resistividade do cobre (ρ), o que é feito através das equações (2.198), 









= ⋅ ≅∑   
 ( ) 4
0
1 0,33 83,5 1,379 10
k
dtλ −= − ⋅ ⋅ = ⋅∫  
Onde k equivale a: 
 ( )
9
6 2 2,37 665 100,3310 10
0,069 1 0,33 83,5
k
−−⎛ ⎞⋅ ⋅ ⋅⎜ ⎟= ⋅ ⋅ −⎜ ⎟⋅ − ⋅⎝ ⎠  
 ( )6 61,708 10 1 0,00393 100 20 2,245 10ρ − −= ⋅ ⋅ + ⋅ − = ⋅⎡ ⎤⎣ ⎦  
O rendimento teórico estipulado para o transformador será de 98%. Sendo assim, o valor do 
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Com base nos valores mínimos das constantes calculadas acima, deve ser escolhido o menor 
núcleo que, ao substituir os valores de suas dimensões geométricas no primeiro termo da equação 
anterior, se obtenha um resultado que satisfaça a condição de valor mínimo. 
2.12.5.3. ESCOLHA DO NÚCLEO 
Foi escolhido o núcleo EE65/26 da THORNTON, que possui as seguintes dimensões. 
• Ae = 5,32 cm2  →  Área efetiva do núcleo; 
• Aw = 3,7 cm2  →  Área da janela; 
• le = 14,7 cm   →  Comprimento magnético efetivo do núcleo; 
• MLT = 14,8 cm →  Comprimento médio por espira; 
• Ve = 78,204 cm3 →  Volume efetivo do núcleo. 
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Após escolhido o núcleo, calcula-se, a partir da equação (2.205), o valor da variação da 
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Com base neste valor ótimo da variação da densidade de fluxo magnético, pode-se calcular o 
número de espiras de cada enrolamento a partir da equação (2.211). 
 




−⋅ ⋅= ≅⋅  
O número de espiras de cada enrolamento secundário pode ser calculado a partir da relação 









= = = ≅⋅  (2.242) 
2.12.5.4. CÁLCULO DA INDUTÂNCIA DE MAGNETIZAÇÃO 
Com base no valor máximo da densidade de fluxo que o núcleo pode ter sem saturar é 
calculado de início o máximo valor da ondulação de corrente de magnetização. 
Para o material IP12, o valor máximo da densidade de fluxo equivale a: 
 0, 25satB T=  (2.243) 
O valor médio da corrente de magnetização é igual a: 
 ( )1 2 0,33Im 2,37 11,39
0,069med
A
− ⋅= ⋅ =  
Como citado anteriormente, o valor da indutância de magnetização será calculado de modo 
que a ondulação da corrente de magnetização seja duas vezes o valor mínimo. Sendo assim: 







Δ = ⋅ =
−Δ
 (2.244) 
Portanto, a indutância de magnetização, dada pela equação (2.216), será: 
 
47 5,32 0,04 10 37,6
3,93m
L Hμ
−⋅ ⋅ ⋅⋅ = ≅  (2.245) 
O valor de pico da corrente de magnetização, para o conversor funcionando sob carga 
nominal equivale: 
 ImIm Im 13,34
2pico med
AΔ= + =  (2.246) 
A máxima densidade de fluxo magnético para o conversor funcionado com carga nominal, 
pode ser calculada por (2.215). 
 max
11,39 1 0,04 0,135
3,93 2
B T⎛ ⎞= + ⋅ =⎜ ⎟⎝ ⎠  
O entreferro do transformador, necessário para o ajuste da indutância de magnetização do 
transformador, é calculado de acordo com a equação (2.217). 
 
7 34 10 7 13,34 10 14,710 0,822
0,135 3000
mmπσ




2.12.5.5. CÁLCULO DAS PERDAS NO TRANSFORMADOR 
Partindo das equações (2.201) e (2.202) as perdas no cobre, desconsiderando o efeito 
pelicular, e no núcleo equivalem respectivamente a: 
 
( )26 4 2 8
2 2
2, 245 10 14,8 1,379 10 165 10 4
5,32 3,7 0, 4 0,04Cu
P W
− −⋅ ⋅ ⋅ ⋅= ⋅ ⋅ ⋅ ≅⋅ ⋅  
 ( )1,40173 3 2,3294 37,9292 10 78,204 100 10 0,04 10 3,49NucleoP W− −= ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ≅  
Conseqüentemente, as perdas totais são: 
 7, 49TotalP W≅  
A Fig. 2.38 apresenta o gráfico que correlaciona as perdas no cobre, as perdas no núcleo e as 
perdas totais em função da variação de fluxo magnético. 
 
Fig. 2.38 - Correlação entre as perdas no cobre, no núcleo e totais com relação a ΔBOtimo. 
2.12.5.6. CÁLCULO DA ELEVAÇÃO DE TEMPERATURA NO NÚCLEO 
De acordo com as equações (2.209) e (2.210), a resistência térmica do material que constitui 
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2.12.5.7. DETERMINAÇÃO DO FIO ELEMENTAR 
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= ⋅  
Onde o termo AWG, apresentado na equação anterior, representa o número do fio no padrão 




 MAXDi Di≤  




202,54 10 0,026Di π
−
= ⋅ =  
 20,000513DS cm=  















φ= ≅  
Como o valor do indutor ressonante calculado foi muito pequeno, decidiu-se usar a própria 
indutância de dispersão do transformador como indutor ressonante. O problema é que devido a 
necessidade de ajustar a indutância de magnetização, através do entreferro, a própria indutância de 
dispersão também é afetada. Sendo assim, o transformador foi construído visando reduzir ao 
máximo as indutâncias de dispersão de tal maneira que, após o ajuste do entreferro, o valor da 
indutância de dispersão medida permanece inferior ao valor da indutância de ressonante. 
Portanto, o primário foi construindo utilizando uma lâmina de cobre com 0,025cm de 
espessura por 3,7 cm de largura e os dois secundários foram enrolados juntos. 
2.12.5.8. CÁLCULO DA POSSIBILIDADE DE EXECUÇÃO 
A possibilidade de execução foi calculada com segue. 
 ( )12 0,4D P P S Sec
W
S f N f N
A
δ ⋅ ⋅ + ⋅ ⋅= =  
A possibilidade de execução do transformador fica então confirmada já que seu valor é igual 




2.12.6. DIMENSIONAMENTO DOS INTERRUPTORES 
Com base no valor dos máximos esforços de corrente e de tensão sobre aos quais os 
interruptores de potência ficarão submetidos, pode se especificar o interruptor adequado para o 
conversor. 
O esforço máximo de tensão ao qual o dispositivo ficará submetido, segundo foi descrito nas 
etapas de operação, será igual ao valor da própria tensão de alimentação do conversor. 
 83,5dsV V=  
A corrente média dos interruptores é a mesma e equivale:   
 ( )
1 2
1 15,3oS med S med
II I D D A
n
= = ⋅ ⋅ − =  




II D D A
n
= ⋅ − ⋅ =  




II D D A
n
= ⋅ ⋅ − =  
O interruptor escolhido foi o IRFB260NPbF, cujas características de corrente e tensão 
atendem as necessidades impostas pela topologia. Os dados mais importantes do interruptor são 
apresentados na tabela abaixo. 
Tabela 2.3 – Dados de catálogo do MOSFET IRFB260NPbF. 
Símbolo Parâmetro Valor 
Vds  Tensão dreno fonte 200V 
Rds(on) Resistência dreno fonte 0,04Ω 
ID @ T = 100ºC Corrente de dreno 40A 
Coss eff. Capacitância de saída efetiva 500pF 
RΘJA 
Resistência Térmica entre 






2.12.6.1. PERDAS POR CONDUÇÃO NOS INTERRUPTORES 
Com base nos valores da resistência série do componente e na corrente eficaz de cada 








( ) 0,040 18,8 14,13S DS on S efP R I W= ⋅ = ⋅ =  
2.12.7. DIMENSIONAMENTO DOS DIODOS RETIFICADORES 
O valor mínimo de tensão que cada um dos diodos retificadores deverão suportar é  
apresentado a seguir. 
 ( )min 83,51 0,33 4002 0,069DrV V= − ⋅ ≅⋅  
A equação seguinte apresenta a corrente eficaz nos diodos retificadores Dr1 e Dr4. 
 1 4 2,37 0,33 1,37Dr ef Dr efI I A= = ⋅ =  
 A equação seguinte apresenta a corrente eficaz nos diodos retificadores Dr2 e Dr3. 
 2 3 2,37 1 0,33 1,93Dr ef Dr efI I A= = ⋅ − =  
A corrente média nos diodos retificadores Dr1 e Dr4 são calculadas a seguir. 
 1 4 2,37 0,33 0,79Dr med Dr medI I A= = ⋅ =  
A corrente média nos diodos retificadores Dr2 e Dr3 são calculadas a seguir. 
 2 3 2,37 1 0,33 1,58Dr ef Dr efI I A= = ⋅ − =  
Foi utilizado o diodo HFA06TB120 da International Rectifier, cujas características são 
apresentadas na Tabela 2.4. 









2.12.8. FILTRO DE BLOQUEIO DA COMPONENTE CONTÍNUA 
Para se evitar a inserção de qualquer componente contínua gerada por alguma variação dos 
parâmetros do circuito é necessário utilizar um circuito RC em série com o primário do 
transformador [55]. 
O dimensionamento do capacitor é feito com base na máxima queda de tensão admissível 
com este na condição menos favorável, ou seja, com tensão de entrada mínima. 
No projeto, a queda de tensão máxima adotada sobre o capacitor de bloqueio, é igual a 2% 
do valor mínimo da tensão de entrada. 
 max 3CbV VΔ =  
O valor do capacitor é igual a: 
 
max








μ⋅ − ⋅= =⋅ ⋅Δ ⋅  







⋅= = Ω⋅  
A principal finalidade deste resistor é evitar oscilações indesejáveis que possam ocorrer entre 
o capacitor de bloqueio e as indutâncias do circuito. 
2.12.9. DIMENSIONAMENTO DO FILTRO DE SAÍDA 
2.12.9.1. INDUTOR DE FILTRO 
Como a tensão média sobre o indutor do filtro de saída é zero, então o valor da tensão média 
sobre a carga, ou seja, sobre o capacitor do filtro, pode ser considerado numericamente igual ao 
valor da tensão média na entrada do filtro, Vi/n. 
Para o cálculo do indutor do filtro de saída, a ondulação de tensão no capacitor é considerada 
desprezível, portanto, a tensão na carga pode ser considerada constante e igual ao especificado no 
inicio do projeto. 










Desprezando-se a perda de razão cíclica, o valor médio da tensão antes do filtro, que é 
numericamente igual ao valor da tensão de saída, pode ser dado por: 
 ( )2 1o D D ViV n
⋅ ⋅ − ⋅=  
Assim, a partir das duas equações anteriores encontra-se que: 
 ( ) ( )2 11
ff L S
D D ViViL I D D T D T
n n
⋅ ⋅ − ⋅⋅Δ = ⋅ − ⋅ ⋅ − ⋅ ⋅  
Reagrupando a equação anterior e parametrizando têm-se: 






I D D DVi
n f L
ΔΔ = = − ⋅ + ⋅
⋅ ⋅
 
Fazendo um estudo da equação anterior, encontra-se que o valor da razão cíclica para o qual 
ocorre o maior valor da ondulação da corrente em Lf equivale a D = 0,211. 
Portanto, para uma ondulação máxima de corrente no indutor de 10%, o valor do indutor de 




0, 211 3 0, 211 2 0, 211
83,5 2, 4
0,069 100 10 0, 238f
L mH
− ⋅ + ⋅= ⋅ =⋅ ⋅ ⋅  
2.12.9.2. CAPACITOR DE FILTRO 
O valor da capacitância de saída é determinado pela máxima ondulação de alta freqüência 
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Para uma variação máxima de alta freqüência no capacitor de 2% tem-se: 
 787fC Fμ=  










= = ΩΔ  
Prevalece, neste caso, a critério do valor máximo para a resistência série do capacitor. Por 




para cada secundário. Cada capacitor possui uma resistência série igual a 0,110Ω resultando em 
uma resistência série equivalente de 0,05Ω. 
2.12.10. ELEMENTOS DOS FILTROS DE ALTA E BAIXA FREQUÊNCIA 
Para o filtro de alta freqüência foi utilizado: 
 _ 50f AFL Hμ=  
 _ 2000f AFC Fμ=  
Para o projeto físico do indutor foi utilizado: 
• Núcleo: 77083 Koll Mμ da Magnetics; 
• Nº de espiras: 33 espiras; 
• Bitola do fio: 25AWG; 
• Nº de fios em paralelo: 19. 
O capacitor de filtro foi projetado baseado também na corrente eficaz que o mesmo teria que 
suportar. Portanto, foi decidido utilizar dois capacitores EPCOS 1000μF/250V – Tipo: 
B43504A2108 em paralelo. 
Para o filtro de baixa freqüência foi utilizado: 
 _120 1,7f HzL mH=  
 _120 1000f HzC Fμ=  
Para o projeto físico do indutor foi utilizado: 
• Núcleo: Tipo EI laminado de ferro-silício com 1,27cm de empilhamento; 
• Lâmina: padronizada com 1,27cm de largura da perna central; 
• Nº de espiras: 79 espiras; 
• Bitola do fio: 20AWG; 
• Nº de fios em paralelo: 1; 
• Entreferro: 0,7mm. 
Foi utilizador um capacitor EPCOS 1000μF/250V – Tipo: B43504A2108. 
2.13. CONCLUSÃO 
Neste capítulo foi descrito o princípio de funcionamento do conversor CC-CC MP ZVS-




funcionamento foi adotada uma simplificação na topologia através do uso de uma fonte de corrente 
para representar a carga do conversor. 
O estudo das etapas de operação do conversor foi útil para dar suporte matemático ao 
processo de otimização de perdas do conversor. Além disso, para se ter uma compreensão mais 
ampla das possibilidades de operação do mesmo, além da possibilidade ter noção de alguma 
limitação que esta topologia venha a ter foi feito um estudo da característica de transferência do 
conversor. 
Para o correto controle do fluxo de energia da fonte para a carga, concluiu-se que é 
necessário se manter uma razão cíclica menor que 0,5. 
A analise das comutações revelou que a operação assimétrica do conversor ocasiona em 
esforços diferentes nos semicondutores. Também foi focada a necessidade de se fixar um valor de 
tempo morto entre as comutações dos interruptores de modo a se ter um aproveitamento mais amplo 
da faixa de carga para a qual o conversor opera sob comutação ZVS. 
Com relação à escolha do valor de indutância ressonante observou-se inicialmente que este 
valor está diretamente ligado à escolha do valor da relação de transformação, que por sua vez, é 
diretamente proporcional ao valor da razão cíclica mínima adotada. 
A escolha do valor do indutor ressonante deve obedecer duas condições. A primeira é a de 
garantir comutação ZVS para um valor mínimo de carga a ser estipulado pelo projetista. A segunda 
é a de garantir o funcionamento de forma assimétrica do conversor mantendo a razão cíclica sempre 
abaixo de 0,5. 
A partir destas duas condições, obteve-se uma região do plano formado pelos valores de 
indutância ressonante e relação de transformação, que satisfaz ambas as condições. 
Com base nos estudos dos esforços e perdas por condução nos semicondutores, se chegou a 
conclusão que o melhor ponto do plano a ser escolhido é aquele que possui o maior valor para a 
relação de transformação. 
Baseado na metodologia adotada para projetar o transformador chegou-se à conclusão de que 
é possível minimizar as perdas no cobre encontrando valores ótimos para as áreas de ocupação de 
cada enrolamento. Assim, otimizando-se a seção de cobre de cada enrolamento se otimiza, na 
verdade, os valores de densidade de corrente em cada enrolamento. Sendo assim, existe um valor 
ótimo para a variação da densidade de fluxo magnético que minimiza as perdas no transformador. 
Por fim, foi apresentada toda metodologia de projeto empregada, focando a minimização das 





3. ANÁLISE DO CONVERSOR CC-CC PONTE COMPLETA PWM ZVS 
3.1. INTRODUÇÃO 
A estrutura de potência do conversor CC-CC Ponte Completa PWM ZVS com controle do 
fluxo de potência por deslocamento de fase e saída em corrente (PC-PWM-ZVS) é ilustrada na Fig. 
3.1. Assim como no caso da estrutura apresentada no capítulo anterior, o mesmo pode ser 
considerado idêntico ao conversor Ponte Completa Isolado convencional, principalmente se o 
indutor ressonante (Lr) for considerado como sendo a própria indutância de dispersão do 
transformador. 
 
Fig. 3.1 – Conversor Ponte Completa, PWM, ZVS. 
Assim como no conversor CC-CC MP-PWM-ZVS, o conversor Ponte Completa também 
possui um excelente rendimento, decorrente das perdas por comutação praticamente nulas e perdas 
por condução reduzidas pela característica de saída em corrente. Outra grande vantagem deste 
conversor é o grande aproveitamento dos parâmetros parasitas dos componentes do circuito para a 
realização de comutações suaves, podendo utilizá-los em benefício da performance do conversor. 
Este conversor também é chamado de conversor quase-ressonante por possuir etapas 
ressonantes durante o período de comutação. Estas etapas ressonantes são realizadas através de um 





O conversor a ser estudado também apresenta perda de razão cíclica, que corresponde a uma 
tensão nula na entrada do filtro de saída. Esta perda de razão cíclica é observada durante os 
intervalos que a corrente no indutor ressonante varia linearmente. 
3.2. ANÁLISE DO CONVERSOR 
A título de facilitar a análise do conversor PC-PWM-ZVS algumas simplificações e 
considerações foram adotadas: 
• Todas as grandezas referentes ao estágio de saída do conversor, tais como, corrente 
na carga e tensão média de saída, são referidas ao primário do transformador.  
• O filtro de saída será substituído por uma fonte de corrente constante e ideal com 
valor igual ao valor da corrente de carga referida ao primário. 
• Os diodos da ponte também são referidos ao primário do transformador. 
• S1fb,  S2fb, S3fb e S4fb são ideais, bem como os diodos em anti-paralelo. 
• A corrente de magnetização do transformador é desprezível. 
• A indutância de dispersão do transformador está incluída na indutância ressonante. 
A Fig. 3.2 apresenta a estrutura simplificada do conversor PC-PWM-ZVS já com as 
simplificações mencionadas anteriormente. 
 
Fig. 3.2 – Estrutura simplificada do PC-PWM-ZVS. 
3.2.1. ETAPAS DE OPERAÇÃO 
As etapas de operação são descritas a seguir. Todas as etapas foram baseadas no circuito 
simplificado apresentado anteriormente. Outras referências, tais como [50], [53], [55], [56], [62] e 
[63] apresentam outras análises semelhantes da estrutura. 




No instante t0, a tensão no capacitor C1fb se anula, polarizando diretamente o diodo D1fb 
forçando-o a entrar em condução. Durante esta etapa a corrente I0’ mantém-se em roda livre na 
ponte retificadora e a corrente no indutor circula através de S2fb e D1fb. Vale ressaltar que, como 
D1fb está conduzindo, o interruptor S1fb já deve estar recebendo sinal de comando. A etapa termina 
no instante t = t1 quando S2fb é bloqueado. Um circuito equivalente da etapa é apresentado na Fig. 
3.3. 
 
Fig. 3.3 – Circuito equivalente à primeira etapa de operação. 
Os valores da corrente no indutor ressonante, tensão nos capacitores, tensão entre os pontos 
A e B e tensão de saída refletida no instante inicial da etapa (t = to) são iguais a: 
 ( ) '0 0Lri t I= −  (3.1) 
 ( ) ( )1 0 2 0 0fb fbC CV t V t= =  (3.2) 
 ( ) ( )3 0 4 0fb fbC CV t V t Vi= =  (3.3) 
 ( )0 0ABV t =  (3.4) 
 ( )'0 0 0V t =  (3.5) 
No decorrer da etapa, os valores de corrente e tensão são: 
 ( ) '0Lri t I= −  (3.6) 
 ( ) ( )1 2 0fb fbC CV t V t= =  (3.7) 
 ( ) ( )3 4fb fbC CV t V t Vi= =  (3.8) 
 ( )'0 0V t =  (3.9) 
A etapa tem duração de: 
 ( )(0 1) 1 2
Tst D−Δ = − ⋅  (3.10) 




A etapa tem início no instante t = t1 quando S2fb é bloqueado. O bloqueio de S2fb ocorre sob 
tensão nula. A partir deste instante, C2fb e C4fb entram em ressonância com o indutor Lr. Tanto as 
tensões sobre os capacitores, como a corrente no indutor, variam até o instante que a tensão em C4fb 
atinge zero, instante que a etapa termina. A Fig. 3.4 ilustra o circuito equivalente à etapa. 
 
Fig. 3.4 – Circuito equivalente à segunda etapa de operação.  
Os valores da corrente no indutor ressonante, tensão nos capacitores, tensão entre os pontos 
A e B e tensão de saída refletida no instante inicial da etapa (t = t1) são iguais a: 
 ( ) '1 0Lri t I= −  (3.11) 
 ( ) ( )1 1 2 2 0fb fbC CV t V t= =  (3.12) 
 ( ) ( )3 1 4 1C CV t V t Vi= =  (3.13) 
 ( )1 0ABV t =  (3.14) 
 ( )'0 1 0V t =  (3.15) 
A equação (3.16) representa a corrente no indutor ressonante. 
 ( ) ' '0 02 ( )Lr Ii t cos t Iωω= − ⋅ ≅ −  (3.16) 
A tensão nos capacitores C1fb e C3fb é calculada por: 
 ( )1 0fbCV t =  (3.17) 
 ( )3 fbCV t Vi=  (3.18) 
A tensão em C2fb é calculada por: 
 ( ) '2 0 ( )fbCV t Z I sen tω= ⋅ ⋅ ⋅  (3.19) 
A tensão em C4fb é calculada por: 




A tensão entre os pontos A e B equivale: 
 ( ) '02 ( )ABV t Vi Z I sen tω= ⋅ − ⋅ ⋅  (3.21) 








⎛ ⎞⋅⎜ ⎟⋅⎝ ⎠Δ =  (3.22) 
Onde ω, Ceq e Z equivalem às equações equivalem às equações 
 1
Lr Ceq
ω = ⋅  (3.23) 
 1 3 2 4fb fb fb fbCeq C C C C= + = +  (3.24) 
 LrZ
Ceq
=  (3.25) 
TERCEIRA ETAPA DE OPERAÇÃO (t2 - t3) 
A etapa inicia em t = t2, instante que a tensão em C4fb atinge zero, polarizado diretamente 
D4fb forçando-o a entrar em condução. Nesta etapa, o interruptor S4fb é comandado sob tensão nula, 
mas não conduz devido o sentido da corrente. A corrente no indutor ressonante decresce 
linearmente, devolvendo energia para a fonte de alimentação, e a tensão VAB é igual à tensão Vi. 
Durante toda a etapa a ponte retificadora continua em roda livre. A terceira etapa termina quando a 
corrente no indutor ressonante inverte de sentido. A Fig. 3.5 apresenta o circuito equivalente da 
etapa. 
 
Fig. 3.5 – Circuito equivalente à terceira etapa de operação. 
Os valores da corrente no indutor ressonante, tensão nos capacitores, tensão entre os pontos 
A e B e tensão de saída refletida no instante inicial da etapa (t = t2) são iguais a: 




 ( ) ( )1 2 4 2 0fb fbC CV t V t= =  (3.27) 
 ( ) ( )2 2 3 2fb fbC CV t V t Vi= =  (3.28) 
 ( )2ABV t Vi=  (3.29) 
 ( )'0 2 0V t =  (3.30) 
No decorrer da etapa a corrente do indutor ressonante é representada por (3.31): 
 ( ) '0Lr Vii t I tLr= − + ⋅  (3.31) 
As tensões sobre os capacitores são dada pelas equações (3.32) e (3.33). 
 ( ) ( )1 2 4 2 0fb fbC CV t V t= =  (3.32) 
 ( ) ( )2 2 3 2fb fbC CV t V t Vi= =  (3.33) 







⋅Δ ≅  (3.34) 
Onde Def representa a razão cíclica responsável pela transferência de potência. 
QUARTA ETAPA DE OPERAÇÃO (t3 - t4) 
No instante t = t3 a corrente no indutor inverte seu sentido, circulando pelos interruptores S1fb 
e S4fb. A corrente cresce linearmente até que atinja o valor da corrente de saída Io’. Durante toda a 
etapa a ponte retificadora continua em curto. O circuito equivalente à etapa é ilustrado na Fig. 3.6. 
 
Fig. 3.6 – Circuito equivalente à quarta etapa de operação. 
Os valores da corrente no indutor ressonante, tensão nos capacitores, tensão entre os pontos 
A e B e tensão de saída refletida no instante inicial da etapa (t = t3) são iguais a: 
 ( )3 0Lri t =  (3.35) 




 ( ) ( )2 3 3 3fb fbC CV t V t Vi= =  (3.37) 
 ( )3ABV t Vi=  (3.38) 
 ( )'0 3 0V t =  (3.39) 
No decorrer da etapa a corrente do indutor ressonante é representada por (3.40): 
 ( )Lr Vii t tLr= ⋅  (3.40) 
As tensões nos capacitores e conseqüentemente nos interruptores são expressas por: 
 ( ) ( )1 4 0fb fbC CV t V t= =  (3.41) 
 ( ) ( )2 3 3 3fb fbC CV t V t Vi= =  (3.42) 







⋅Δ =  (3.43) 
QUINTA ETAPA DE OPERAÇÃO (t4 - t5) 
Esta etapa tem início em t = t4 quando a corrente em Lr atinge o valor de Io’. Neste instante, 
a corrente do filtro de saída deixa de circular em “roda livre” pelos diodos retificadores. A fonte de 
entrada volta a transferir energia para a saída através de S1fb e S4fb. A etapa termina quando o 
interruptor S1fb é bloqueado. A Fig. 3.7 apresenta o circuito equivalente da etapa. 
 
Fig. 3.7 – Circuito equivalente à quinta etapa de operação. 
Os valores da corrente no indutor ressonante, tensão nos capacitores, tensão entre os pontos 
A e B e tensão de saída refletida no instante inicial da etapa (t = t4) são iguais a: 
 ( ) '4 0Lri t I=  (3.44) 
 ( ) ( )1 4 4 4 0fb fbC CV t V t= =  (3.45) 




 ( )4ABV t Vi=  (3.47) 
 ( )'0 4V t Vi=  (3.48) 
No decorrer da etapa a corrente do indutor ressonante é representada por (3.49): 
 ( ) '0Lri t I=  (3.49) 
As tensões nos capacitores e conseqüentemente nos interruptores são expressas por: 
 ( ) ( )1 4 0fb fbC CV t V t= =  (3.50) 
 ( ) ( )1 4 0fb fbC CV t V t= =  (3.51) 
A etapa de operação tem duração de: 
 (4 5) 2ef
Tst D−Δ = ⋅  (3.52) 
SEXTA ETAPA DE OPERAÇÃO (t5 - t6) 
Esta etapa inicia quando o interruptor S1fb é bloqueado em t = t5. A tensão em C1fb e C3fb e a 
corrente em Lr variam de forma ressonante até que a tensão em C3fb se anule. Durante o decorrer da 
etapa o conversor continua transferindo energia para carga. Na Fig. 3.8 tem-se o circuito 
equivalente à etapa. 
 
Fig. 3.8 – Circuito equivalente à sexta etapa de operação. 
Os valores da corrente no indutor ressonante, tensão nos capacitores, tensão entre os pontos 
A e B e tensão de saída refletida no instante inicial da etapa (t = t5) são iguais a: 
 ( ) '5 0Lri t I=  (3.53) 
 ( ) ( )1 5 4 5 0fb fbC CV t V t= =  (3.54) 
 ( ) ( )2 4 3 4fb fbC CV t V t Vi= =  (3.55) 




 ( )'0 5V t Vi=  (3.57) 
No decorrer da etapa a corrente do indutor ressonante é representada por (3.58): 
 ( ) '0Lri t I=  (3.58) 
As tensões nos capacitores e conseqüentemente nos interruptores são expressas por: 
 ( ) '1 0 ( )fbCV t Z I sen tω= ⋅ ⋅ ⋅  (3.59) 
 ( ) '3 0 ( )fbCV t Z I sen t Viω= ⋅ ⋅ −  (3.60) 
 ( )2 fbCV t Vi=  (3.61) 
 ( )4 0fbCV t =  (3.62) 
A tensão entre os pontos A e B equivale: 
 ( ) '0 ( )ABV t Vi Z I sen tω= − ⋅ ⋅  (3.63) 








⎛ ⎞⋅⎜ ⎟⋅⎝ ⎠Δ =  (3.64) 
SÉTIMA ETAPA DE OPERAÇÃO (t6 - t7) 
Em t = t6, a tensão sobre o capacitor C3fb se anula, polarizando D3fb e forçando-o a entrar em 
condução. O interruptor S3fb é comandado sob tensão nula, mas devido o sentido da corrente, não 
conduz. A corrente no indutor ressonante circula por S4fb e D3fb e a tensão entre os pontos A e B se 
anula. A carga encontra-se em roda livre. A etapa termina quando o interruptor S4fb é bloqueado. A 
Fig. 3.9 apresenta o circuito equivalente à etapa de operação. 
 
Fig. 3.9 – Circuito equivalente à sétima etapa de operação. 
Os valores da corrente no indutor ressonante, tensão nos capacitores, tensão entre os pontos 




 ( ) '6 0Lri t I=  (3.65) 
 ( ) ( )1 6 2 6fb fbC CV t V t Vi= =  (3.66) 
 ( ) ( )3 6 4 6 0fb fbC CV t V t= =  (3.67) 
 ( )6 0ABV t =  (3.68) 
 ( )'0 6 0V t =  (3.69) 
No decorrer da etapa a corrente do indutor ressonante é representada por (3.70): 
 ( ) '0Lri t I=  (3.70) 
As tensões nos capacitores e conseqüentemente nos interruptores são expressas por: 
 ( ) ( )1 2fb fbC CV t V t Vi= =  (3.71) 
 ( ) ( )2 4 0fb fbC CV t V t= =  (3.72) 
A etapa de operação tem duração de: 
 ( )(6 7) 1 2
Tst D−Δ = − ⋅  (3.73) 
OITAVA ETAPA DE OPERAÇÃO (t7 - t8) 
No instante t = t7, o interruptor S4fb é bloqueado, dando início à oitava etapa. A tensão em 
C2fb e C4fb e a corrente em Lr variam de forma ressonante até que a tensão em C2fb se anule. No 
decorrer da etapa, a carga continua em roda livre. A etapa termina em t = t8 (Fig. 3.10), instante em 
que a tensão no capacitor C2fb atinge zero. 
 
Fig. 3.10 – Circuito equivalente à oitava etapa. 
Os valores da corrente no indutor ressonante, tensão nos capacitores, tensão entre os pontos 
A e B e tensão de saída refletida no instante inicial da etapa (t = t7) são iguais a: 




 ( ) ( )1 7 2 7fb fbC CV t V t Vi= =  (3.75) 
 ( ) ( )3 7 4 7 0fb fbC CV t V t= =  (3.76) 
 ( )7 0ABV t =  (3.77) 
 ( )'0 7 0V t =  (3.78) 
No decorrer da etapa a corrente do indutor ressonante é representada por (3.79): 
 ( ) ' '0 02 ( )Lr Ii t cos t Iωω= ⋅ ≅  (3.79) 
As tensões nos capacitores e conseqüentemente nos interruptores são expressas por: 
 ( )1 fbCV t Vi=  (3.80) 
 ( )3 0fbCV t =  (3.81) 
 ( ) '2 0 ( )fbCV t Z I sen t Viω= ⋅ ⋅ −  (3.82) 
 ( ) '4 0 ( )fbCV t Z I sen tω= ⋅ ⋅  (3.83) 
A tensão entre os pontos A e B equivale: 
 ( ) '0 ( )ABV t Z I sen tω= − ⋅ ⋅  (3.84) 








⎡ ⎤⋅⎢ ⎥⋅⎣ ⎦Δ =  (3.85) 
NONA ETAPA DE OPERAÇÃO (t8-t9) 
Em t = t8 o diodo D2fb é polarizado diretamente entrando em condução. O interruptor S2fb é 
comandado sob tensão nula, mas devido o sentido da corrente não conduz. No decorrer da etapa, a 
corrente no indutor ressonante decresce linearmente, devolvendo energia para a fonte de 
alimentação, e a tensão VAB se iguala à tensão de entrada (-Vi). A carga continua em roda livre. A 
etapa termina quando a corrente no indutor ressonante se anula (Fig. 3.11). 
Os valores da corrente no indutor ressonante, tensão nos capacitores, tensão entre os pontos 
A e B e tensão de saída refletida no instante inicial da etapa (t = t8) são iguais a: 
 ( ) '8 0Lri t I≅  (3.86) 
 ( ) ( )1 8 4 8fb fbC CV t V t Vi= =  (3.87) 




 ( )8ABV t Vi= −  (3.89) 
 ( )'0 8 0V t =  (3.90) 
 
Fig. 3.11 – Circuito equivalente à nona etapa de operação. 
No decorrer da etapa a corrente do indutor ressonante é representada por (3.91): 
 ( ) '0Lr Vii t I tLr= − ⋅  (3.91) 
As tensões nos capacitores e conseqüentemente nos interruptores são expressas por: 
 ( ) ( )1 4fb fbC CV t V t Vi= =  (3.92) 
 ( ) ( )2 3 0fb fbC CV t V t= =  (3.93) 







⋅Δ ≅  (3.94) 
DÉCIMA ETAPA DE OPERAÇÃO (t9 - t10) 
Em t = t9 a corrente em Lr atinge zero invertendo seu sentido, passando a circular pelos 
interruptores S2fb e S3fb. A corrente em Lr cresce linearmente até alcançar o valor I0’. No instante em 
que a corrente disponível no primário se iguala à Io’ a etapa é concluída. A Fig. 3.12 apresenta o 
circuito equivalente. 
Os valores da corrente no indutor ressonante, tensão nos capacitores, tensão entre os pontos 
A e B e tensão de saída refletida no instante inicial da etapa (t = t9) são iguais a: 
 ( )9 0Lri t =  (3.95) 
 ( ) ( )1 9 4 9fb fbC CV t V t Vi= =   (3.96) 
 ( ) ( )2 9 3 9 0fb fbC CV t V t= =  (3.97) 




 ( )'0 9 0V t =  (3.99) 
 
Fig. 3.12 – Circuito equivalente à décima etapa de operação. 
No decorrer da etapa a corrente do indutor ressonante é representada por (3.100): 
 ( )Lr Vii t tLr= − ⋅  (3.100) 
As tensões nos capacitores e conseqüentemente nos interruptores são expressas por: 
 ( ) ( )1 4fb fbC CV t V t Vi= =  (3.101) 
 ( ) ( )2 3 0fb fbC CV t V t= =  (3.102) 







⋅Δ =  (3.103) 
DÉCIMA PRIMEIRA ETAPA DE OPERAÇÃO (t10 - t11) 
A etapa inicia em t = t10, quando a corrente no indutor ressonante atinge I0’, ocasionando o 
início da transferência de energia para a carga. A corrente continua circulando por S2fb e S3fb até o 
instante que o interruptor S3fb é bloqueado, determinando o final da etapa. A Fig. 3.13 apresenta o 
circuito equivalente. 
 




Os valores da corrente no indutor ressonante, tensão nos capacitores, tensão entre os pontos 
A e B e tensão de saída refletida no instante inicial da etapa (t = t10) são iguais a: 
 ( ) '10 0Lri t I= −  (3.104) 
 ( ) ( )1 10 4 10fb fbC CV t V t Vi= =  (3.105) 
 ( ) ( )2 10 3 10 0fb fbC CV t V t= =  (3.106) 
 ( )10ABV t Vi= −  (3.107) 
 ( )'0 10V t Vi=  (3.108) 
No decorrer da etapa a corrente do indutor ressonante é representada por (3.109): 
 ( ) '0Lri t I= −  (3.109) 
As tensões nos capacitores e conseqüentemente nos interruptores são expressas por: 
 ( ) ( )1 4fb fbC CV t V t Vi= =  (3.110) 
 ( ) ( )2 3 0fb fbC CV t V t= =  (3.111) 
A etapa de operação tem duração de: 
 (9 10) 2ef
Tst D−Δ = ⋅  (3.112) 
DÉCIMA SEGUNDA ETAPA DE OPERAÇÃO (t11 - t12) 
Em t = t11, a décima segunda e última etapa tem inicia com o bloqueio do interruptor S3fb. A 
tensão em C1fb e C3fb e a corrente em Lr variam de forma ressonante até que a tensão em C1fb se 
anule. Durante toda a etapa, ainda ocorre transferência de energia para carga. A Fig. 3.14 ilustra o 
circuito equivalente à etapa. 
 
Fig. 3.14 – Circuito equivalente à décima segunda etapa de operação. 
Os valores da corrente no indutor ressonante, tensão nos capacitores, tensão entre os pontos 




 ( ) '11 0Lri t I= −  (3.113) 
 ( ) ( )1 11 4 11fb fbC CV t V t Vi= =  (3.114) 
 ( ) ( )2 11 3 11 0fb fbC CV t V t= =  (3.115) 
 ( )11ABV t Vi= −  (3.116) 
 ( )'0 11V t Vi=  (3.117) 
No decorrer da etapa a corrente do indutor ressonante é representada por (3.118): 
 ( ) '0Lri t I= −  (3.118) 
As tensões nos capacitores e conseqüentemente nos interruptores são expressas por: 
 ( )2 0fbCV t =  (3.119) 
 ( )4 fbCV t Vi=  (3.120) 
 ( ) '1 0 ( )fbCV t Z I sen t Viω= ⋅ ⋅ ⋅ −  (3.121) 
 ( ) '3 0 ( )fbCV t Z I sen tω= ⋅ ⋅ ⋅  (3.122) 
A tensão entre os pontos A e B e a duração da etapa equivalem: 








⎛ ⎞⋅⎜ ⎟⋅⎝ ⎠Δ =  (3.124) 
Na Fig. 3.15 estão apresentadas as principais formas de onda do conversor. As correntes dos 
interruptores foram exibidas em conjunto com as correntes de seus respectivos diodos em 
antiparalelo. Para efeito de simplificação, foram apresentadas apenas as tensões e as correntes de 
um interruptor de cada braço (S1fb e S2fb). Como pode ser observada na ilustração, a tensão de cada 
interruptor fica limitada à tensão de entrada. 
A corrente que circula pelo indutor ressonante excursiona por uma amplitude de 2.Io’ entre 
dois valores extremos, com valor médio zero, o que é uma característica bem mais favorável 
quando comparada com o conversor apresentado no capítulo anterior. Diferente do conversor MP-
PWM-ZVS Assimétrico, o presente conversor trabalha com iguais taxas de variações da corrente do 
indutor ressonante. 
A Fig. 3.15 também ilustra a forma de onda da tensão, refletida ao primário, aplicada ao 





Fig. 3.15 – Principais formas de onda. 
3.3. ANÁLISE DA COMUTAÇÃO SUAVE 
Como foi explanado na seção anterior, o pequeno intervalo de tempo que o indutor utiliza 
para sua desmagnetização é o tempo disponível que cada interruptor tem para ser comandado a 
conduzir. Portanto, o instante compreendido entre o início da condução do diodo e o momento que a 
corrente no indutor se anula, corresponde o máximo tempo morto admissível entre os comandos dos 
interruptores. Todavia, observando as etapas de funcionamento verifica-se que os interruptores S1fb 




comutam com uma corrente que será sempre menor que a corrente de carga, resultando em uma 
condição mais crítica para a entrada em condução de um dos braços do conversor [50] e [55]. 
O tempo de carga e descarga dos capacitores C2fb e C4fb determina a condição mínima 
necessária a ser respeitada antes que o comando dos interruptores seja acionando, determinando 
assim o tempo morto mínimo necessário para se obter comutação sob condição nula de tensão. A 
transição de estado dos capacitores ocorre na etapa 2, que corresponde o bloqueio de S2fb e em 
seguida o ligar de S4fb, e na etapa 8, que corresponde ao bloqueio de S4fb e em seguida o ligar de S2fb. 
A comutação é crítica para ambas as etapas, todavia, quão mais próximo do limite de carga, que 
permite comutação suave, é a operação do conversor, menor será o tempo morto mínimo. Assim, o 








T t t ω
⎡ ⎤⎢ ⎥⋅⎢ ⎥⎢ ⎥⋅⎢ ⎥⎢ ⎥⎣ ⎦= Δ = Δ =  (3.125) 
Como o interruptor deve ser comando até o instante em que a corrente do indutor se anula, 
conclui-se que o máximo tempo morto necessário para garantir uma comutação suave equivale ao 
mínimo tempo que o indutor Lr necessita para anular sua corrente. Como citado na seção anterior, a 
desmagnetização do indutor, para as comutações do braço direito, ocorre nas etapas 3 e 9, e assim 
como para o mínimo tempo morto, o período crítico para ambas etapas de operação. Portanto, 
considerando a corrente no indutor constante durante a etapa ressonante que precede a etapa crítica, 
o máximo tempo morto equivale a: 
 max min o
I LrT T
Vi
′ ⋅= +  (3.126) 
Portanto, novamente, para garantir comutação ZVS em toda faixa de operação especificada 
em projeto, o comando dos interruptores tem que possuir um tempo morto localizado, 
aproximadamente, no ponto médio entre o máximo e mínimo valor calculado pela equação (3.127): 
 max min
2m
T TT +=  (3.127) 





Considerando o conversor ideal, bem como suas etapas de operação e formas de onda, 
apresentadas na Fig. 3.15, observa-se que, pela simetria do conversor, Δt(0-1) = Δt(6-7), Δt(2-3) = Δt(8-9), 
Δt(3-4) = Δt(9-10) e Δt(4-5) = Δt(10-11). Definindo DAB como sendo a razão cíclica para o qual a tensão 
entre os pontos A e B (VAB), do circuito da Fig. 3.2, é igual a tensão de entrada Vi, ΔT como sendo o 
tempo que a tensão VAB é igual a Vi e Def a razão cíclica efetiva, ou seja, no transformador, é 




⋅Δ=  (3.128) 






−⋅Δ=  (3.129) 
A Fig. 3.16 apresenta as formas de onda, idealizadas, da corrente e tensão no indutor 
ressonante, tensão VAB e tensão de saída refletida ao primário V0’. Analisando a Fig. 3.16 e 
utilizando as equações (3.128) e (3.129), as seguintes relações são obtidas. 
 
Fig. 3.16 – Tensão e corrente em Lr, tensão VAB e tensão de saída refletida ao primário (V0’) do conversor ideal. 
 ( )(3 4) 4AB ef Tst D D−Δ = − ⋅  (3.130) 




 ( )(2 4) 2AB ef Tst D D−Δ = − ⋅  (3.132) 
 ( )(0 1) 1 2AB
Tst D−Δ = − ⋅  (3.133) 
 (2 3) (3 4) (4 5)T t t t− − −Δ =Δ +Δ +Δ  (3.134) 





⋅Δ = ⋅  (3.135) 
Substituindo as equações (3.135), (3.128) e (3.129) na equação (3.134) e em seguida 
desenvolvendo-a matematicamente, obtém-se: 
 2
2 2AB ef
Ts Io Lr TsD D
n Vi
⋅⋅ = ⋅ + ⋅⋅  (3.136) 
Onde n representa a relação de transformação do transformador. Reagrupando a equação 
anterior em função de Def, encontra-se: 
 4 oef AB
fs Lr ID D
n Vi
⋅ ⋅ ⋅= − ⋅  (3.137) 
O valor médio da tensão de saída equivale a: 
 '0 med efV D Vi= ⋅  (3.138) 




f Lr IV D Vi
n Vi
⋅ ⋅ ⋅⎛ ⎞= − ⋅⎜ ⎟⋅⎝ ⎠  (3.139) 
Sendo assim, o ganho estático do conversor “q”, que representa a característica de saída do 





V I Lr fq D
Vi n Vi
⋅ ⋅ ⋅= = − ⋅  (3.140) 
O termo ΔD de (3.140), que é apresentado em (3.141), representa a perda de razão cíclica do 
conversor. Este termo é responsável pela redução do valor médio da tensão de saída. 
 04 SI Lr fD
n Vi
⋅ ⋅ ⋅Δ = ⋅  (3.141) 
A Fig. 3.17 ilustra a característica de saída do conversor PC-PWM-ZVS com DAB variando 
até o valor de 0,7. Como pode ser observado, tanto pela equação (3.141), como pela ilustração 





Fig. 3.17 – Característica de saída do conversor PC-PWM-ZVS. 
3.5. OTIMIZAÇÃO E DIMENSIONAMENTO DO INDUTOR 
RESSONANTE 
O mesmo estudo utilizado na otimização do indutor ressonante do conversor CC-CC Meia-
Ponte PWM ZVS com Comando Assimétrico, e apresentado no capítulo anterior, também é 
aplicado ao conversor Ponte Completa PWM ZVS. 
Porém, como pode ser visto na Fig. 3.15, a comutação dos interruptores do braço direito 
ocorre sempre com uma corrente inferior à corrente de carga Io’, uma vez que os diodos da ponte 
retificadora estão em curto circuito durante toda a comutação. Portanto, a comutação dos 
interruptores do braço direito é mais crítica, pelo fato de que uma menor corrente em Lr deve 
efetuar uma transição de tensão nos capacitores C2fb e C4fb. Como esta corrente depende 
diretamente da corrente de carga, quanto menor a carga, menor a corrente disponível em Lr e 
conseqüentemente mais crítica torna-se a transição de tensão. 
Desta forma, o dimensionamento do indutor ressonante, para o correto funcionamento do 
conversor, está ligado diretamente ao valor da capacitância intrínseca dos interruptores de potência 
e ao valor da carga para o qual se deseja que o conversor opere com comutação ZVS, o que torna 
indispensável um dimensionamento mais criterioso do mesmo. 
Primeiramente, é possível atestar que o valor mínimo de indutância ressonante, que garante 
comutação ZVS até o limite de carga crítica estabelecida pelo projetista, tem que possuir uma 
energia acumulada, no instante de comutação, suficiente para descarregar completamente a 




durante a segunda e oitava etapas de operação, momento este que a energia armazenada no 
capacitor é máxima e a corrente no indutor é mínima. 
Assim, reescrevendo as equações (3.11) e (3.13) tem-se: 
 ( ) '1 0LrI t I=  (3.142) 
 ( )4 1fbCV t Vi=  (3.143) 
A tensão no capacitor C4fb no decorrer da etapa ressonante é dada pela equação (3.20) e 
reescrita abaixo. 
 ( ) '4 0 ( )fbC LrV t I sen t ViCeq ω= ⋅ ⋅ −  (3.144) 
A energia em Lr tem que garantir que ao final da etapa a tensão em C4fb seja nula, ou seja, 
( )4 2 0fbCV t = , portanto: 
 '0 ( ) 0
Lr I sen t Vi
Ceq
ω⋅ ⋅ − =  (3.145) 











⎡ ⎤= ⋅⎢ ⎥⋅⎣ ⎦
 (3.147) 
Fazendo um estudo da equação (3.147) observa-se que a mesma será mínima quando seu 
denominador for máximo, ou seja, quando ( ) 1sen tω = . Assim, o valor mínimo de Lr é expresso 







⎡ ⎤= ⋅⎢ ⎥⎣ ⎦
 (3.148) 






ViLr n Ceq n
I
⎛ ⎞= ⋅ ⋅⎜ ⎟⎝ ⎠
 (3.149) 
Esta equação define a faixa de valores de indutâncias que garante comutação suave para uma 
dada corrente de saída. Para se garantir que o conversor funcionará sob comutação suave para o 










ViLr n Ceq n
I
⎛ ⎞= ⋅ ⋅⎜ ⎟⎝ ⎠
 (3.150) 
Da equação de ganho estático tem-se: 
 ABq D D= −Δ  (3.151) 
Considerando DABmin e ΔDImin como sendo a razão cíclica e a perda de razão cíclica para a 
menor corrente de carga para o qual o conversor continua operando com ZVS, a equação anterior 
pode ser reescrita como: 
 min minAB Iq D D= −Δ  (3.152) 
Desenvolvendo (3.152): 
 0 min minAB I
n V D D
Vi
⋅ = − Δ  (3.153) 










⋅ ⋅ ⋅Δ =  (3.154) 





n V I Lr fsD
Vi n Vi
⋅ ⋅ ⋅ ⋅= − ⋅  (3.155) 
Desenvolvendo (3.155) em função de Lr obtém-se: 
 ( ) min 02
0min4
AB máxD Vi n VLr n n
fs I
⎛ ⎞⋅ − ⋅= ⋅⎜ ⎟⋅ ⋅⎝ ⎠
 (3.156) 
Desta forma, também é possível encontrar uma solução analiticamente ao se considerar o 
seguinte sistema formado pelas equações (3.150) e (3.156): 
A resposta do sistema acima é obtida encontrando o ponto de intersecção de duas parábolas 
com concavidades opostas, que se cruzam em (0,0). Para isso deve ser atribuído um valor para 
minABD , e para cada valor atribuído, um par de curvas e um ponto são encontrados. 
Igualando (3.150) e (3.156) chega-se ao valor da relação de transformação que satisfaz o 
sistema. 





Vi In D D
fs Vi C I V
⋅= ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ + ⋅  (3.157) 
Para se obter o valor de Lrmin basta substituir o valor de n calculado por (3.157) em uma das 




Ao se variar o valor de DABmin desde 0,3 até 0,9 pode-se obter as curvas que apresentam 
todos os valores de Lrmin para toda a faixa de variação da relação de transformação que permite a 
comutação ZVS com carga mínima. Estas curvas são apresentadas abaixo na Fig. 3.18. 
 
Fig. 3.18 – Curva com os mínimos valores de indutância para vários DABmin.. 
Até o presente momento, todo estudo foi desenvolvido para garantir o funcionamento do 
conversor sob comutação suave para o valor mínimo de carga estabelecido no projeto. Porém, esta é 
apenas uma, das duas condições que têm que ser obedecida. A segunda condição se refere ao 
máximo valor da razão cíclica DABmax que o conversor pode ter para garantir correta operação. O 
valor máximo da razão cíclica, é uma condição a ser estipulada pelo projetista. 
Voltando à equação (3.155), a mesma pode ser reescrita como segue: 
 0 0min4ABmáx
máx
n V I Lr fsD
Vi n Vi
⋅ ⋅ ⋅ ⋅≥ + ⋅  (3.158) 
Onde o termo DABmax representa a razão cíclica máxima estabelecida pelo projetista que 
garante a operação do conversor. 
Isolando Lr em (3.158) chega-se ao valor que garante a operação do conversor para DABmax. 
 ( ) 03
04
ABmáx máxD Vi n VLr n n
fs I
⎛ ⎞⋅ − ⋅≤ ⋅⎜ ⎟⋅ ⋅⎝ ⎠
 (3.159) 
Através das equações (3.150) e (3.159) pode-se traçar as curvas apresentadas na Fig. 3.19, 
onde a curva (a) representa o máximo valor de Lr para que se garanta a operação com razão cíclica 
menor que 0,8 e a curva (b) representa o mínimo valor de Lr necessário para se obter comutação 
ZVS para o valor mínimo da carga. Através da equação (3.159) pode-se chegar ao máximo valor de 








D Vi n VLr n
fs I
⎛ ⎞⋅ − ⋅= ⋅⎜ ⎟⋅ ⋅⎝ ⎠
 (3.160) 
 
Fig. 3.19 – Indutância de ressonância em função da relação de transformação. 
Como pode ser observada na figura anterior, a região (A) contém os valores de Lr e n que 
satisfazem as duas condições. Considerando que o valor de Lr a ser escolhido deve estar sobre a 
curva b para que se tenha uma indutância ressonante que seja o menor possível resta então conhecer 
qual o ponto em (A) deve ser escolhido. 
Fazendo um estudo das perdas e esforços nos semicondutores em função da variação da 
razão cíclica DABmax mais adequada para a situação mínima de carga e da relação de transformação, 






2 3fbRMS fbRMSS S AB
II I D D= = ⋅ ⋅ − ⋅Δ  (3.161) 















= = ⋅ ⋅ − ⋅Δ  (3.162) 





2 3fbRMS fbRMSS S
II I D= = ⋅ − ⋅Δ  (3.163) 















= = ⋅ − ⋅Δ  (3.164) 
As perdas por condução nos interruptores podem ser obtidas a partir da equação (3.165). 
 2( ) RMSDS on SP R I= ⋅  (3.165) 
































⎛ ⎞= = ⋅ − ⋅Δ⎜ ⎟⎜ ⎟⋅ ⋅⎝ ⎠
 (3.167) 
As perdas totais são obtidas a partir da equação (3.168). 
 
, , 41 3 2S S S Sfb fb fbST
P P P= +  (3.168) 
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fs Vi C I V
P D D
D Vi I
⎡ ⎤⎛ ⎞⋅ ⋅ ⋅ + ⋅ ⎛ ⎞= ⋅ ⋅ + − ⋅Δ⎢ ⎥⎜ ⎟ ⎜ ⎟⎜ ⎟⋅ ⋅ ⋅ ⎝ ⎠⎢ ⎥⎝ ⎠⎣ ⎦
 (3.171) 
Analisando a equação (3.171), pode-se observar que as perdas totais nos interruptores 
diminuem a medida que a razão cíclica DABmin aumenta. Como a equação (3.157) atesta que existe 
uma relação entre a relação de transformação e a mínima razão cíclica (n x DImin) e que esta relação 
é direta, pode-se afirmar que à medida que se adota um valor maior para a relação de transformação 
as perdas totais nos interruptores diminuem. 
A mesma análise pode ser estendida aos esforços de tensão nos diodos da ponte retificadora, 
onde cada par de diodos é submetido a uma tensão reversa de: 
 1 4fb fb
ef




⋅= =  (3.172) 
 2 3fb fb
ef




⋅= =  (3.173) 










⋅= =  (3.174) 
Analisando a função (3.174) observa-se que a mesma é inversamente proporcional à relação 




DABmin, conseqüentemente, a função (3.174) é uma função decrescente. Isto implica que os esforços 
de tensão nos diodos serão inversamente proporcionais ao valor da relação de transformação 
adotada. 
Com base nestas análises chega-se à conclusão que a melhor escolha para o valor do indutor 
ressonante e relação de transformação será dada pelo ponto de intersecção entre as curvas obtidas 
pelas equações (3.150) e (3.159) para o qual se tem valor máximo de DABmin e conseqüentemente da 
relação de transformação n (Fig. 3.20). 
 
Fig. 3.20 – Ajuste ótimo para o indutor ressonante e para a relação de transformação. 
No ponto de intersecção entre as curvas, a diferença entre os valores do indutor ressonante 
calculados por (3.150) e (3.159) é nula. 
 min 3 min 1 min( ) 0 ( ( )) ( ( ))AB AB ABLr D Lr n D Lr n D= = −  (3.175) 
Portanto, pode se estabelecer uma curva dada pela diferença entre estas duas funções, que 
dependem de DABmin, onde o valor da relação de transformação é dado por (3.157), que também é 
uma função de DABmin. Desta forma o valor de DABmin a ser escolhida será igual ao valor da raiz não 
nula desta função. 
Após se encontrar o valor de DABmin para operação ZVS com carga mínima, basta substituir 
este valor em (3.157) para se encontrar o valor da relação de transformação e, em seguida substituir 
estes valores em  (3.150) ou (3.159), para se encontrar o valor do indutor ressonante. 
3.6. PROJETO DO TRANSFORMADOR 
Assim como no conversor CC-CC estudado no capítulo anterior, o presente conversor 
também possui a característica de possibilidade de construção com um número reduzido de 
componentes. Isso porque os próprios elementos intrínsecos dos interruptores são aproveitados e 




comutação, seus elementos magnéticos podem ser reduzidos, ou até mesmo, retirados, como é o 
caso do indutor ressonante, que pode ser a própria indutância de dispersão do transformador. 
Contudo, os efeitos indesejáveis durante o funcionamento do conversor, causado pelos 
elementos “parasitas”, também podem aparecer na estrutura estudada. 
Portanto, assim como foi empregado ao conversor Meia Ponte, a mesma metodologia de 
projeto otimizada [56] e [57], desenvolvida para a construção do transformador, foi aplicada ao 
conversor Ponte Completa. Posteriormente, a metodologia foi aplicada a um transformador 
composto por dois secundários (Fig. 3.21). 
 
Fig. 3.21 – Circuito de potência do conversor com dois secundários. 
A necessidade de se utilizar um transformador com dois secundários, com cada um sendo 
projetado para operar com metade da tensão de saída, surgiu devido ao fato do conversor operar 
com elevada tensão eficaz na saída. A opção de apenas um secundário comprometeria bastante os 
diodos, pois os mesmos teriam que suportar picos de tensões que poderiam chegar a três vezes o 
valor da tensão nominal de saída. Com a configuração utilizada em projeto, é possível reduzir pela 
metade o máximo valor de tensão reversa que cada diodos da ponte retificadora tem que suportar, 
facilitando até a especificação dos mesmos. Conectando em série as saídas do conversor, obtém-se a 




3.6.1. OTIMIZAÇÃO DAS PERDAS NO COBRE 
O estudo da otimização das perdas no cobre para o conversor Ponte Completa é 
desenvolvido utilizando o mesmo estudo matemático apresentado no capítulo anterior, portanto, 
assim como no conversor Meia Ponte, as equações (3.176) e (3.177), determinam o valor mínimo 


























Contudo, como as correntes nos enrolamentos do transformador são diferentes entre a 
topologia Ponte Completa e a Meia Ponte, as equações que descrevem as perdas no cobre, tanto 
para o enrolamento primário quanto para o secundário, com relação a α1 são um pouco diferentes 
como é apresentado a seguir. 




=  (3.178) 
Já as correntes nos enrolamentos do secundário são: 
 2 3 0I I I= =  (3.179) 
Sendo assim, as perdas no cobre para os enrolamentos primário e secundário em função de 
1α , são dadas pelas equações apresentadas em (3.180) e (3.181). 







⎛ ⎞⋅⋅= ⋅⎜ ⎟⋅ ⎝ ⎠
 (3.180) 
 ( ) 22 01, 1 2
1
4




⎡ ⎤⋅⋅ ⋅= ⋅ ⎢ ⎥⋅ ⋅ −⎣ ⎦
 (3.181) 
Parametrizando as perdas no cobre para os enrolamentos primário e secundário obtém-se: 


























αα ρ α= =⋅ ⋅ ⋅ −
⋅ ⋅
 (3.183) 
Assim, diferente do conversor Meia Ponte, as perdas no cobre, para a estrutura Ponte 
Completa, são minimizadas somente para os coeficientes de ocupação do núcleo. 
3.6.2. MINIMIZAÇÃO DAS PERDAS NO TRANSFORMADOR ATRAVÉS 
DA ESCOLHA DO MELHOR VALOR DE ΔB 
A minimização das perdas no transformador, para o atual conversor, através da escolha do 
melhor valor de ΔB também foi obtida obedecendo ao estudo matemático apresentado no capítulo 
II. 





























⎛ ⎞ ⎛ ⎞⋅ ⋅⎛ ⎞ ⋅ ⋅ +⎜ ⎟ ⎜ ⎟⋅⋅⎜ ⎟ ⎝ ⎠⎝ ⎠≥⎜ ⎟⎜ ⎟ ⎛ ⎞⋅ ⋅⋅⎝ ⎠ − ⋅ ⋅⎜ ⎟⎝ ⎠
 (3.184) 
 Porém, uma ressalva tem ser feita com respeito à variável λ, presente nas equações (3.184). 





Vi dtλ ⋅= ⋅∫  (3.185) 
3.7. ANÁLISE DO CONTROLE DO CONVERSOR PONTE COMPLETA 
A estratégia de controle empregada ao conversor é a mesma apresentada no capítulo 
anterior. Consequentemente, o controle associado ao conversor ponte completa terá unicamente a 
função de forçar o mesmo a operar sempre próximo ao ponto de máxima potência, ou seja, foi 
aplicado ao conversor CC-CC um controlador de máxima potência. 
A Fig. 3.22 ilustra o diagrama funcional da malha de controle aplicada ao primeiro estágio 
do sistema. O bloco CompensadorMPP representa o algoritmo de controle de máxima potência que 
foi desenvolvido para a aplicação e as variáveis Vp[n], Ip[n], Vp[n-1] e Ip[n-1] correspondem, 




relacionados tanto ao algoritmo de máxima potência quanto ao circuito de controle implementado 
serão apresentados no quinto capítulo. 
 
Fig. 3.22 – Diagrama funcional da malha de potência aplicada ao conversor CC-CC.  
3.8. FILTRAGEM DAS ALTAS E BAIXAS FREQUÊNCIAS DA 
CORRENTE 
Como era de se esperar, os mesmo problemas relacionados às componentes de alta e baixa 
freqüência presentes na corrente, e destacados no capítulo anterior, estão presentes ao se utilizar o 
conversor CC-CC PC ZVS-PWM. Portanto, os mesmos filtros foram utilizados ao sistema 
fotovoltaico empregando o conversor ponte completa como primeiro estágio (Fig. 3.23). 
 
Fig. 3.23 – Modelo simplificado do sistema contemplando os filtros de alta e baixa freqüência. 
3.9. PROJETO DO CONVERSOR 
A seguir será apresentado o projeto do conversor CC-CC PC ZVS-PWM com base nas 
equações apresentadas nas seções anteriores e aplicando as técnicas de otimização das perdas do 




3.9.1. ESPECIFICAÇÕES DE PROJETO 
Todas as especificações de projeto são apresentadas na tabela abaixo. 
Tabela 3.1 – Especificações de projeto. 
Potência de entrada Pin = 500W 
Rendimento esperado 95% 
Tensão de entrada máxima Vi = 83,5V 
Máxima variação da tensão de entrada ΔVi = 10% 
Tensão de saída V0 = 400V 
Máxima variação da tensão de saída ΔV0 = 2% 
Freqüência de comutação fs = 100kHz 
Razão cíclica máxima DABmax = 0,8 
Percentual mínimo de carga para o qual 
o conversor deve operar com ZVS 
ZVS% = 20% 
3.9.2. CÁLCULOS INICIAIS 
Cálculo da potência e da corrente de saída do conversor. 






= =  (3.187) 
Variações da tensão de entrada do conversor. 
 ( )max 1 90,75Vi Vi Vi V= ⋅ + Δ =  (3.188) 
 ( )min 1 75,15Vi Vi Vi V= ⋅ − Δ =  (3.189) 
A escolha dos interruptores também levou em consideração o valor da capacitância de saída 
efetiva (Coss Effective). Essa capacitância é definida como uma capacitância fixa, que mantém o 
mesmo tempo de carga enquanto a tensão dreno fonte cresce de zero a 80% do seu valor nominal 
quando a tensão entre gatilho e fonte é zero. 
Os capacitores ressonantes especificados foram: 
 1 2 3 4 500fb fb fb fbC C C C pF= = = =  (3.190) 




 1Ceq nF=  
3.9.3. RAZÃO CÍCLICA PARA CARGA MÍNIMA 
Para o cálculo da razão cíclica mínima, é necessário antes encontrar as raízes da equação 
(3.175). Os valores de Lr3(n(DABmin)), Lr1(n(DABmin)) e n(DABmin) foram obtidos a partir das equações 
(3.159), (3.150) e (3.157), e apresentados abaixo. 
 ( ) min3 min min 390,75 ( ) 400( ) ( ) 4 100 10 1,18ABmáx ABAB AB D n DLr n D n D ⋅ − ⋅⎛ ⎞= ⋅⎜ ⎟⋅ ⋅ ⋅⎝ ⎠  (3.191) 
 ( )( ) ( )2 291 min min83,5 1 101,18 %AB ABLr n D n DZVS −⎛ ⎞= ⋅ ⋅ ⋅⎜ ⎟⋅⎝ ⎠  (3.192) 
 ( )min min 3 2 990,75 1,18 %4 100 10 90,75 1 10 1,18 % 400AB AB ZVSn D D ZVS−⋅ ⋅= ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ + ⋅ ⋅  (3.193) 
Substituindo (3.193) em (3.191) e (3.192), e traçando a curva obtida através da equação 
(3.175), encontra-se o valor de DABmin no ponto onde a curva cruza o eixo horizontal (Fig. 3.24). 
Conhecendo o valor de DABmin, chega-se ao valor da relação de transformação através de (3.193) e o 
valor do indutor ressonante através de (3.191) ou (3.192). 
Portanto, de acordo com o gráfico da Fig. 3.24, a razão cíclica para carga mínima é: 
min 0,539ABD =  
 
Fig. 3.24 – Determinação da mínima razão cíclica. 
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μ−⎛ ⎞= ⋅ ⋅ ⋅ =⎜ ⎟⋅⎝ ⎠  (3.195) 
3.9.4. DIMENSIONAMENTO DO TRANSFORMADOR 
3.9.4.1. CÁLCULO DOS COEFICIENTES DE OCUPAÇÃO 
As equações (3.196), (3.197) e (3.198) apresentam os coeficientes de ocupação dos 
enrolamentos para otimizar as perdas no cobre quando o conversor estiver funcionando sob carga 
nominal. 
 1 0,5α =  (3.196) 
 2 0, 25α =  (3.197) 
 3 0, 25α =  (3.198) 
3.9.4.2. DIMENSIONAMENTO DO NÚCLEO 
Por se tratar de um transformador, o que implica o uso de vários enrolamentos e na inserção, 
muitas vezes, de isolação entre cada bobina, e também para se ter uma margem de segurança, 
adotar-se-á um fator de ocupação da janela igual a: 
 0, 4Wk =  (3.199) 
Para a construção do núcleo, foi utilizado o material ferrite do tipo IP12 da THORNTON. 
Este material é largamente utilizado na área de eletrônica de potência e foi escolhido por apresentar 
menores perdas em altas freqüências [56], [58]. 
A Tabela 3.2 apresenta os valores das constantes do material supracitado, que foi utilizado 
para a confecção dos indutores e do transformador projetado para o protótipo do conversor e os 
quais foram objeto de estudo e caracterização experimental em laboratório realizado por [58]. 
Tabela 3.2 – Constantes do material IP12. 
Material IP12 a 80ºC 
Restrição Cm x y Erro 





Para o cálculo do núcleo que melhor se adapta ao transformador é necessário antes calcular a 
corrente total (ITotal), o λ e resistividade do cobre (ρ), o que é feito através das equações 
















−= ⋅ = ⋅∫  
 ( )6 61,708 10 1 0,00393 100 20 2,245 10ρ − −= ⋅ ⋅ + ⋅ − = ⋅⎡ ⎤⎣ ⎦  
O rendimento teórico estipulado para o transformador será de 98%. Sendo assim, Sendo 
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Com base nos valores mínimos das constantes calculadas acima, deve ser escolhido o menor 
núcleo que, ao substituir os valores de suas dimensões geométricas no primeiro termo da equação 
anterior, se obtenha um resultado que satisfaça a condição de valor mínimo. 
3.9.4.3. ESCOLHA DO NÚCLEO 
Foi escolhido o núcleo EE55 da THORNTON, que possui as seguintes dimensões. 
• Ae = 3,54 cm2  →  Área efetiva do núcleo; 
• Aw = 2,5 cm2  →  Área da janela; 
• le = 12,0 cm   →  Comprimento magnético efetivo do núcleo; 
• MLT = 11,6 cm →  Comprimento médio por espira; 
• Ve = 42,48 cm3 →  Volume efetivo do núcleo. 
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Depois de escolhido o núcleo, calcula-se o valor da variação da densidade de fluxo 
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Com base neste valor ótimo da variação da densidade de fluxo magnético, calcula-se o 
número de espiras de cada enrolamento. 
 




−⋅ ⋅= ≅⋅  
O número de espiras de cada enrolamento secundário pode ser calculado a partir da relação 
de transformação, como é apresentado a seguir. 





= = = ≅⋅  (3.200) 
3.9.4.4. CÁLCULO DAS PERDAS NO TRANSFORMADOR 
As perdas no cobre, desconsiderando o efeito pelicular, e no núcleo equivalem 
respectivamente a: 
 
( )26 4 2 8
2 2
2, 245 10 11,6 2,116 10 122,5 10 2,6
3,54 2,5 0, 4 0,04Cu
P W
− −⋅ ⋅ ⋅ ⋅= ⋅ ⋅ ⋅ ≅⋅ ⋅  
 ( )1,40173 3 2,3294 37,9292 10 42,48 100 10 0,04 10 2,23NucleoP W− −= ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ≅  
Conseqüentemente, as perdas totais são: 
 4,83TotalP W≅  
A Fig. 3.25 apresenta o gráfico que correlaciona as perdas no cobre, as perdas no núcleo e as 





Fig. 3.25 - Correlação entre as perdas no cobre, no núcleo e totais com relação a ΔBOtimo 
3.9.4.5. CÁLCULO DA ELEVAÇÃO DE TEMPERATURA NO NÚCLEO 







= =  
 7,715 7,49 37,2ºT CΔ = ⋅ ≅  
3.9.4.6. DETERMINAÇÃO DO FIO ELEMENTAR 
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= ⋅  
Onde o termo AWG, apresentado na equação anterior, representa o número do fio no padrão 
da unidade AWG. Sendo assim, o fio escolhido será aquele que obedecer a condição: 
 MAXDi Di≤  
O fio escolhido será o 30AWG, cujo diâmetro, sem a camada de isolamento, e a seção do 
mesmo são iguais a: 
 
30
202,54 10 0,026Di π
−
= ⋅ =  
 20,000513DS cm=  



















3.9.4.7. CÁLCULO DA POSSIBILIDADE DE EXECUÇÃO 
A possibilidade de execução foi calculada com segue. 
 ( )12 0,41D P P S Sec
W
S f N f N
A
δ ⋅ ⋅ + ⋅ ⋅= ≅  
A possibilidade de execução do transformador fica então confirmada já que seu valor é igual 
ao valor de kW. 
3.9.5. DIMENSIONAMENTO DOS INTERRUPTORES 
Com base no valor dos máximos esforços de corrente e de tensão sobre aos quais os 
interruptores de potência ficarão submetidos, pode se especificar o interruptor adequado para o 
conversor. 
O esforço máximo de tensão ao qual o dispositivo ficará submetido, segundo foi descrito nas 
etapas de operação, será igual ao valor da própria tensão de alimentação do conversor. 
 83,5dsV V=  




maxI 4 3 3,38fb fbS med S med AB
II D D A
n
= = ⋅ − ⋅Δ =⋅  
 ( )
2 4
0I 4 3 4,4
8fb fbS med S med
II D A
n
= = ⋅ − ⋅Δ =⋅  






2 3fb fbS ef S ef AB
II I D D A
n
= = ⋅ − ⋅Δ =⋅  




2 3fb fbS ef S ef
II I D A
n
= = ⋅ − Δ =⋅  
O interruptor escolhido foi o IRFB260NPbF, cujas características de corrente e tensão 
atendem as necessidades impostas pela topologia. Os dados mais importantes do interruptor são 







Tabela 3.3 – Dados de catálogo do MOSFET IRFB260NPbF. 
Símbolo Parâmetro Valor 
Vds  Tensão dreno fonte 200V 
Rds(on) Resistência dreno fonte 0,04Ω 
ID @ T = 100ºC Corrente de dreno 40A 
Coss eff. Capacitância de saída efetiva 500pF 
RΘJA 
Resistência Térmica entre 
junção e cápsula 
62ºC/W 
3.9.5.1. PERDAS POR CONDUÇÃO NOS INTERRUPTORES 
Com base nos valores da resistência série do componente e na corrente eficaz de cada 








( ) 0,040 18,8 14,13fb fb fbS S DS on S efP P R I W= = ⋅ = ⋅ =  
3.9.6. DIMENSIONAMENTO DOS DIODOS RETIFICADORES 
O valor mínimo de tensão que cada um dos diodos retificadores deverão suportar é  
apresentado a seguir. 
 ( )min 83,51 0,33 4002 0,069DrV V= − ⋅ ≅⋅  
A equação seguinte apresenta a corrente eficaz nos diodos retificadores Dr1 e Dr4. 
 1 4 2,37 0,33 1,37Dr ef Dr efI I A= = ⋅ =  
 A equação seguinte apresenta a corrente eficaz nos diodos retificadores Dr2 e Dr3. 
 2 3 2,37 1 0,33 1,93Dr ef Dr efI I A= = ⋅ − =  
A corrente média nos diodos retificadores Dr1 e Dr4 são calculadas a seguir. 
 1 4 2,37 0,33 0,79Dr med Dr medI I A= = ⋅ =  
A corrente média nos diodos retificadores Dr2 e Dr3 são calculadas a seguir. 




Foi utilizado o diodo HFA06TB120 da International Rectifier, cujas características são 
apresentadas na Tabela 3.4. 





3.9.7. FILTRO DE BLOQUEIO DA COMPONENTE CONTÍNUA 
Para se evitar a inserção de qualquer componente contínua gerada por alguma variação dos 
parâmetros do circuito é necessário utilizar um circuito RC em série com o primário do 
transformador [55]. 
O dimensionamento do capacitor é feito com base na máxima queda de tensão admissível 
com este na condição menos favorável, ou seja, com tensão de entrada mínima. 
No projeto, a queda de tensão máxima adotada sobre o capacitor de bloqueio, é igual a 5% 
do valor mínimo da tensão de entrada. 
 max 3,7CbV VΔ =  










μ= =⋅ ⋅Δ ⋅  
O dimensionamento do resistor de amortecimento é realizado com base na equação abaixo. 
 min
max




⋅ ⋅= = Ω⋅  
A principal finalidade deste resistor é evitar oscilações indesejáveis que possam ocorrer entre 
o capacitor de bloqueio e as indutâncias do circuito. 
3.9.8. DIMENSIONAMENTO DO FILTRO DE SAÍDA 





A estrutura do filtro é a mesma empregada ao conversor Meia Ponte. Utilizando a mesma 
metodologia apresentada por [56], o valor da indutância necessária para garantir a máxima 











⎛ ⎞− ⋅ − Δ⎜ ⎟⋅⎝ ⎠= ⋅ ⋅Δ ⋅  
 Considerando uma ondulação de corrente da ordem de 5% obtém-se: 
 4fL mH=  
3.9.8.2. CAPACITOR DE FILTRO 
O valor da capacitância de saída é determinado pela máxima ondulação de alta freqüência 
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Para uma variação máxima de alta freqüência no capacitor de 2% tem-se: 
 390fC Fμ=  
O valor máximo da resistência série do capacitor de saída é dado por: 








= = ΩΔ  
Prevalece, neste caso, a critério do valor máximo para a resistência série do capacitor. Por 
isso, foi utilizado um capacitor EPCOS 470uF/400V - Tipo: B43521A9108 para cada secundário. 
Cada capacitor possui uma resistência série igual a 0,110Ω. 
3.9.9. ELEMENTOS DOS FILTROS DE ALTA E BAIXA FREQUÊNCIA 
Para o filtro de alta freqüência foi utilizado: 
 _ 50f AFL Hμ=  
 _ 2000f AFC Fμ=  
Para o projeto físico do indutor foi utilizado: 




• Nº de espiras: 33 espiras; 
• Bitola do fio: 25AWG; 
• Nº de fios em paralelo: 19. 
Foram utilizados dois capacitores EPCOS 1000μF/250V – Tipo: B43504A2108 em paralelo. 
Para o filtro de baixa freqüência foi utilizado: 
 _120 1,7f HzL mH=  
 _120 1000f HzC Fμ=  
Para o projeto físico do indutor foi utilizado: 
• Núcleo: Tipo EI laminado de ferro-silício com 1,27cm de empilhamento; 
• Lâmina: padronizada com 1,27cm de largura da perna central; 
• Nº de espiras: 79 espiras; 
• Bitola do fio: 20AWG; 
• Nº de fios em paralelo: 1; 
• Entreferro: 0,7mm. 
Foi utilizador um capacitor EPCOS 1000μF/250V – Tipo: B43504A2108. 
3.10. CONCLUSÃO 
Neste capítulo foi descrito o princípio de funcionamento do conversor CC-CC PC ZVS-
PWM. Para simplificar o estudo e realizar o levantamento das equações que regem as etapas de 
funcionamento foi adotada uma simplificação na topologia através do uso de uma fonte de corrente 
para representar a carga do conversor além de considerar todos os semicondutores ideais. 
O estudo das etapas de operação do conversor foi útil para dar suporte matemático ao 
processo de otimização de perdas do conversor. 
Também foi apresentada a característica de transferência do conversor para que se tenha uma 
compreensão ampla das possibilidades de operação do mesmo, bem como, para que se possa ter 
noção de alguma limitação que esta topologia venha a ter. 
Durante a análise do conversor também foi definido DAB como sendo a razão cíclica para o 
qual a tensão entre os pontos A e B (VAB) é igual à tensão de entrada Vi, ΔT como sendo o tempo 




Também foi focada a necessidade de se fixar um valor de tempo morto entre as comutações 
dos interruptores de modo a se ter um aproveitamento mais amplo da faixa de carga para a qual o 
conversor opera sob comutação ZVS. 
Com relação à escolha do valor de indutância ressonante observou-se que a mesma 
metodologia de otimização empregada ao conversor meia ponte também poderia ser empregada ao 
presente conversor. 
Assim como no caso da escolha do valor de indutância, o projeto do transformador também 
foi baseado no estudo apresentado no capítulo anterior, obtendo também bons resultados.  
Por fim, foi apresentada toda metodologia de projeto empregada, focando a minimização das 











4. ANÁLISE DO INVERSOR PONTE COMPLETA 
4.1. INTRODUÇÃO 
Como já foi abordado no primeiro capítulo, todo sistema fotovoltaico desenvolvido para 
operar conectado à rede elétrica comercial tem que ser capaz de converter uma tensão contínua, 
gerada pelo arranjo fotovoltaico, em uma corrente alternada de qualidade. Desta feita, falar em 
fornecer ao sistema elétrico uma energia elétrica de qualidade significa fornecer uma corrente 
senoidal, com uma baixa taxa de distorção harmônica (TDH) e em sessenta hertz (60Hz). Por isso, 
para toda aplicação direcionada à interligação de estações fotovoltaicas geradoras à rede elétrica, a 
utilização de um conversor CC-CA (inversor) e de uma estratégia de controle que seja capaz de 
garantir tal qualidade no fornecimento de energia é indispensável. 
Dentre as várias topologias existentes no campo da eletrônica de potência, optou-se por uma 
estrutura bastante difundida e conhecida por Inversor tipo Ponte Completa. A Fig. 4.1 ilustra o 
sistema fotovoltaico simplificadamente destacando a estrutura ponte completa. A fonte de corrente 
ii(t) representa a saída do primeiro estágio de potência, a fonte de tensão vo(t) representa a tensão da 
rede, L a associação da indutância de saída do inversor e a indutância de linha da rede e C o 
capacitor de entrada do inversor. 
 
Fig. 4.1 - Diagrama simplificado do conversor Ponte Completa. 
No conversor apresentado na figura anterior a entrada é a tensão contínua vcc. A tensão de 
saída do inversor é representada por vi(t) e pode ser controlada em magnitude bem como em 
polaridade. Similarmente, a magnitude e a direção da corrente de saída podem ser controladas. 
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Desta forma, o inversor pode trabalhar nos quatro quadrantes do plano iL х vi e o fluxo de potência 
pode ser em ambas as direções. 
Vale ressaltar que em estruturas onde há a presença do diodo em antiparalelo com o 
interruptor, como no caso do inversor ponte completa, o estado habilitado do interruptor significa 
que o mesmo pode ou não estar conduzindo, dependendo do sentido da corrente (iL). No caso de 
haver condução de corrente pelo interruptor o mesmo se encontrará em estado de condução. 
A topologia é composta por dois braços, A e B. Cada braço consiste de dois interruptores e 
seus respectivos diodos em antiparalelo. Os interruptores são comandados de tal maneira que 
quando um está habilitado o outro está bloqueado. Consequentemente, se os interruptores de cada 
braço do conversor forem comandados de tal maneira a nuca permanecerem bloqueados 
simultaneamente, então a corrente de saída do mesmo fluirá continuamente. Desta forma, a tensão 
de saída é determinada unicamente pelos estados dos interruptores. Por exemplo, quando S1i estiver 
habilitado, a corrente de saída fluirá por S1i se for positiva ou por D1 se for negativa. Para ambos os 
casos, o estado habilitado de S1i garante que o ponto A (Fig. 4.1) estará no mesmo potencial do 
terminal positivo do barramento CC. Assim, vAN será igual a vcc. Contudo, quando S3i estiver 
habilitado uma corrente negativa circulará por S3i ou por D3 caso seja positiva. Neste caso, vAN será 
igual a zero. Portanto, vAN depende somente dos estados dos interruptores e é independente do 
sentido da corrente. 
Nestas condições, o valor médio da tensão de saída do braço A (vAN), para um período de 








⋅ + ⋅= = ⋅  (4.1) 
Aplicando a mesma lógica ao braço B, identifica-se que o valor médio da tensão de saída do 
braço B (vBN), para um período de comutação, também depende somente de vcc e da razão cíclica de 








⋅ + ⋅= = ⋅  (4.2) 
Consequentemente, a tensão de saída do inversor vi (=vAN – vBN) pode ser controlada através 
da razão cíclica dos interruptores e independe da magnitude e sentido da corrente. 
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4.2. ANÁLISE QUANTITATIVA DO CONVERSOR 
A título de facilitar a análise do Inversor algumas simplificações e considerações foram 
adotadas: 
• Todo primeiro estágio foi substituído por uma fonte de corrente contínua em paralelo 
com um banco de capacitores; 
• É desprezada a ondulação de tensão do banco de capacitores de entrada do inversor; 
• Os interruptores são ideais, bem como os diodos em antiparalelo. 
A Fig. 4.1 apresenta a estrutura inversora de maneira simplificada. 
4.2.1. ETAPAS DE OPERAÇÃO 
Considerando o inversor comutando em alta freqüência e utilizando modulação PWM a três 
níveis [64] é possível representar as etapas de operação através de quatro circuitos equivalentes 
(Fig. 4.2), definidos pelos estados possíveis dos interruptores bem como os possíveis sentidos da 
corrente de saída. 
 
Fig. 4.2 – Circuitos equivalentes que representam as quatro possíveis etapas de operação do inversor. 
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Considerando a corrente de saída do inversor iL(t) sendo positiva, os circuitos equivalentes 
representando as etapas de operação relacionadas ao semi-ciclo positivo da tensão da rede são 
apresentadas na Fig. 4.2 (a) e (b). No primeiro caso (Fig. 4.2 (a)) os interruptores S1i e S4i 
encontram-se em condução, possibilitando a transferência de toda energia da fonte para a carga. A 
tensão de saída do inversor (vi(t)) assume valor absoluto equivalente ao valor da tensão de entrada 
vcc. Nesta etapa a corrente em L cresce linearmente em função do barramento CC de entrada e da 
tensão da rede. A etapa termina quando S4i é bloqueado e S3i é habilitado. 
Durante o bloqueio do interruptor S4i, o sentido da corrente de saída não muda, forçando o 
diodo D2 assumir toda corrente (Fig. 4.2 (b)). Consequentemente, a tensão de saída do inversor se 
anula interrompendo a transferência de energia. Consequentemente, a corrente em L decresce. 
 
Fig. 4.3 – Principais formas de onda. 
A mesma análise pode ser adotada aos instantes que o inversor opera no semi-ciclo negativo 
da tensão da rede. Neste momento a corrente de saída inverte de sentido e os circuitos equivalentes 
representando as etapas de operação são ilustrados na Fig. 4.2 (c) e (d).  
A Fig. 4.3 apresenta as formas de onda mais importantes relacionadas à modulação e ao 
inversor Ponte Completa. É importante ressaltar que as mesmas estão representadas para pouco 
mais de dois períodos de comutação, tanto para o semi-ciclo positivo quanto para o negativo. Como 
CAPÍTULO IV 137
o inversor opera numa freqüência muito superior à freqüência da rede, para as condições 
apresentadas na figura o sinal de controle pode ser considerado praticamente constante. Outras 
referências, tais como [64] e [65] apresentam análises semelhantes da estrutura. 
Como pode ser observado na Fig. 4.3, devido à técnica de modulação empregada ao sistema, 
modulação a três níveis, a tensão entre os pontos A e B (vi(t)) sempre oscila entre +vcc e 0 para o 
semi-ciclo positivo e –vcc e 0 para o semi-ciclo negativo e é controlada pela razão cíclica dos 
interruptores. 
Uma inspeção na Fig. 4.2 mostra que independente do sentido da corrente, vi = 0 se S1i e S2i 
estiverem habilitados simultaneamente. Similarmente, vi = 0 se S3i e S4i estiverem habilitados 
simultaneamente. Escolhendo arbitrariamente um instante t=0, como ilustrado na Fig. 4.3, 
encontra-se a equação (4.3), onde v? tri equivale ao valor de pico da portadora triangular. 





Ttv v tT= ⋅ < <?  (4.3) 







= ⋅?  (4.4) 
Analisando novamente a Fig. 4.3, encontra-se que o tempo que o interruptor S1i permanece 




Tt t= ⋅ +  (4.5) 









⎛ ⎞= = ⋅ +⎜ ⎟⎝ ⎠?
 (4.6) 
Fazendo a mesma análise, só que agora para o segundo braço, encontra-se que o tempo que o 




Tt T t⎛ ⎞= − ⋅ +⎜ ⎟⎝ ⎠  (4.7) 
Por conseguinte, a razão cíclica do interruptor S2i equivale: 
 2 11D D= −  (4.8) 
Utilizando as equações (4.1) e (4.2), é possível obter os valores de vAN e vBN, 
respectivamente. Desta forma: 
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 1(2 1)i AN BN ccv v v D v= − = ⋅ − ⋅  (4.9) 
Substituindo (4.6) em (4.9), chega-se a conclusão que a tensão de saída do inversor vi 
equivale: 
 cci controle pwm controle
tri
vv v k v
v
= ⋅ = ⋅?  (4.10) 
Onde kpwm é uma constante de valor igual à relação entre a tensão contínua de entrada do 
inversor e o valor de pico da portadora triangular. Esta equação demonstra que para este conversor, 
considerando os interruptores ideais, a tensão de saída vi(t) varia linearmente com o sinal de 
controle. 
4.3. ANÁLISE E MODELAGEM DINÂMICA DO INVERSOR 
A análise da dinâmica de uma topologia qualquer se inicia com o levantamento da função 
transferência do conversor. A função de transferência permite detectar possíveis instabilidades 
inerentes ao conversor. Também é importante para o projeto das malhas de controle, responsáveis 
por melhorar a resposta dinâmica da planta, sem a inserção de oscilações espúrias e atuando em 
tempo hábil. No entanto, esta tarefa nem sempre é das mais simples. Em alguns casos, é necessário 
o uso de modelos ou simplificações na planta do conversor para que se possa chegar a uma função 
que mais se aproxime do modelo real. 
No presente trabalho, as malhas de controle trabalham forçando a corrente de saída do 
inversor seguir um sinal de referência senoidal, de modo que o conversor opere “injetando” energia 
na concessionária, e absorva do primeiro estágio uma corrente de amplitude tal que a potência 
transferida seja suficiente para manter a tensão de entrada constante. 
Para projetar o sistema de controle que impõe tal corrente, é necessário determinar a função 
de transferência que relaciona um sinal de controle e a corrente de saída do inversor. Portanto, a 
função de transferência a ser determinada deve relacionar a corrente no indutor e a razão cíclica D 
de operação do conversor. Estas são, respectivamente, a variável a ser controlada e a variável de 
controle [66]. 
A função de transferência, G(s)=iL(s)/D(s), é obtida através da metodologia apresentada em 
[57], levando-se em consideração que a tensão de saída e a tensão de entrada não sofram 
perturbações, ou seja, o capacitor de entrada pode ser considerado uma fonte de tensão ideal, sem 
oscilações. 
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Analisando as etapas de operação apresentadas anteriormente, é possível simplificar ainda 
mais os circuitos e obter um único modelo equivalente (Fig. 4.4), sem perdas de generalidade, 
válido para todas as etapas de operação. Para o modelo são desconsiderados os resistores RDSon dos 
interruptores, e o capacitor de entrada é substituído por uma fonte de tensão ideal. 
O modelo é constituído por uma fonte de tensão controlada vi(t), que representa a tensão de 
saída do inversor e é controlada pelo estado dos interruptores, pela indutância L, representando a 
indutância equivalente de saída do sistema e pela fonte de tensão vo(t). 
Durante o semi-ciclo positivo, a fonte de tensão controlada assume os valores +vcc e 0. 
Assim, para um período de comutação, o circuito equivalente pode ser representado pelo conjunto 
de equações seguintes. 
 
Fig. 4.4 – Modelo equivalente simplificado do inversor. 
Para os instantes de condução dos interruptores (S1i e S4i), ou seja, durante a etapa de 
acúmulo de energia no indutor, vi(t) equivale a +vcc. Portanto, analisando o circuito, a tensão sobre a 
indutância de saída L e a corrente na fonte vi(t) equivalem a: 
 ( )( ) 0cc L ov v t v t− − =  (4.11) 
 ( )( )L cc ov t v v t= −  (4.12) 
 ( ) ( )i Li t i t= −  (4.13) 
Durante o bloqueio de um dos interruptores, vi(t) equivale a 0. No decorrer deste intervalo, a 
corrente no indutor decresce linearmente. Portanto, analisando o circuito, a tensão sobre a 
indutância de saída L e a corrente na fonte equivalem a: 
 ( )0 ( ) 0L ov t v t− − =  (4.14) 
 ( )( )L ov t v t= −  (4.15) 
 ( ) 0ii t =  (4.16) 
Calculando o valor médio de vL (t) e ii (t), obtém-se: 
 ( ) ( )( ) ( ) ( )( )1L cc o ov t D v v t D v t= ⋅ − + − ⋅ −  (4.17) 
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 ( ) ( )i Li t D i t= − ⋅  (4.18) 
Desenvolvendo (4.17) e (4.18): 
 ( ) ( )L cc ov t D v v t= ⋅ −  (4.19) 
 ( )i LI t i D= − ⋅  (4.20) 
Adicionando perturbações a (4.19): 
 ( ) ( )ˆ ˆ ˆL L cccc o odi diL D d v v v vdt dt⎛ ⎞⋅ + = + ⋅ + − −⎜ ⎟⎝ ⎠ ?  (4.21) 
Redistribuindo a equação anterior. 
 ?ˆ ˆ ˆL L cc cccc cc o odi diL D v D v d v d v v vdt dt
⎛ ⎞⋅ + = ⋅ + ⋅ + ⋅ + ⋅ − −⎜ ⎟⎝ ⎠
? ?  (4.22) 
Separando (4.22) em componente contínua e alternada tem-se: 
 
. . . .
ˆ ˆ ˆL cccc o cc o
C C C A
diL D v v D v d v v
dt
⋅ = ⋅ − + ⋅ + ⋅ −?????? ???????  (4.23) 
Da equação (4.23), conclui-se que a parte contínua equivale a: 
 0cc oD v v⋅ − =  (4.24) 
Já a parte alternada: 
 
ˆ ˆ ˆLo cc cc o
diL D v d v v
dt
⋅ = ⋅ + ⋅ −?  (4.25) 
Se for considerado que tanto a fonte de tensão controlada, quanto a fonte de saída não 
sofrem perturbações, obtém-se: 
 ( )ˆ ˆL ccdi tL d vdt⋅ = ⋅  (4.26) 
Aplicando Laplace em (4.26): 
 ( ) ( )L ccs L i s D s v⋅ ⋅ = ⋅  (4.27) 
 ( ) ( )( )L cc
i s vG s
D s s L
= = ⋅  (4.28) 
Esta é a função de transferência simplificada da corrente de saída em função da razão cíclica, 
uma vez que a variação da tensão de entrada não está sendo considerada. No entanto, ela pode ser 
utilizada, uma vez que, para altas freqüências, (4.28) se aproxima da função completa apresentada 
em (4.29). 
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 ( ) ( )( )
( )
( )2 2




i s s C v i D
G s
D s s L C D D
⋅ ⋅ ⋅ − ⋅ ⋅ ⋅ −= = ⋅ ⋅ + ⋅ ⋅ − ⋅ +  (4.29) 
Verifica-se que a função de transferência simplificada apresenta um pólo na origem, o que 
lhe confere um decréscimo no ganho de –20dB/dec e uma fase igual a –90º. O sistema é 
inerentemente estável, com uma freqüência de cruzamento de ganho dependente da indutância de 
saída e situada usualmente nesse tipo de aplicação, na faixa de algumas dezenas quilohertz [67]. 
A Fig. 4.5 apresenta o diagrama de Bode para a função de transferência, obtida com valores 
típicos de tensão de entrada e indutância de saída. 
 
Fig. 4.5 – Diagrama de Bode da função de transferência G(s) para valores típicos de tensão de entrada e indutância de 
saída. 
4.4. ANÁLISE DO CONTROLE DA CORRENTE DE SAÍDA 
4.4.1. ANÁLISE SIMPLIFICADA 
Analisando as equações (4.12) e (4.15) apresentadas no item anterior, conclui-se que o fluxo 
de energia entre o inversor e a rede é controlado pela corrente iL(t) e que o controle desta corrente é 
realizado impondo-se uma tensão sobre o indutor. Para isso a tensão de entrada vcc do inversor tem 
que possuir amplitude superior a amplitude da tensão da rede, para que seja possível inverter a 
polaridade da tensão sobre o indutor. 
Como já foi apresentado na Fig. 4.4, o sistema pode ser representado por duas fontes de 
tensão separadas, representadas pela fonte de tensão controlada vcc e a rede elétrica vo, e interligadas 
por uma indutância, que representa a indutância de saída do inversor. 
Portanto, tem-se que: 
 ( ) 1( )      ou     ( ) ( )LL L L
di tv t L i t v t dt
dt L
= ⋅ = ⋅ ⋅∫  (4.30) 
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Onde: 
 ( ) ( ) ( )L i ov t v t v t= −  (4.31) 
Analisando a fonte de tensão vi, observa-se que de acordo com a equação (4.10), a mesma é 
definida pelo produto da constante kpwm pelo sinal de controle vcontrole, que nada mais é do que o 
sinal gerado pelo controlador de corrente (Fig. 4.6). 
Assim, pelo modelo equivalente da Fig. 4.4, o sistema pode ser representado em diagramas 
de blocos, com mostra a Fig. 4.7, onde a tensão imposta pelo indutor é definida pela diferença entre 
vi(t) e vo(t), e a corrente de saída iL é dada pela integral de vL, tendo o ganho definido pela 
indutância. 
 
Fig. 4.6 – Diagrama de blocos do sinal de controle. 
 
Fig. 4.7 – Diagrama de blocos do modelo equivalente do 
sistema. 
Analisando os diagramas de blocos anteriores e aplicando a estratégia de controle clássica ao 
controle da corrente de saída iL do sistema obtém-se o diagrama de blocos ilustrado na Fig. 4.8. A 
estratégia consiste em gerar um sinal senoidal defasado 180º da tensão da rede, multiplicar este pelo 
sinal de controle oriundo da malha de tensão, gerando assim a referência da corrente de saída. 
Então, da diferença entre esse sinal de referência e uma amostra da corrente de saída obtém-se o 
sinal de erro, que passando pelo controlador de corrente gera o sinal de controle vcontrole. Esse sinal 
de controle, multiplicado pela constante kpwm, determina a tensão vi(t), que por conseqüência 
determina a tensão sobre o indutor. 
 
Fig. 4.8 – Diagrama de blocos da estratégia de controle clássica aplicada no controle da corrente de saída do sistema. 
Observando melhor o diagrama apresentado anteriormente, verifica-se que a quantidade de 
energia, ou potência, que é injetada na rede é controlada a partir do controlador de tensão Cv. Ou 
seja, o controle da potência é feito controlando a tensão de entrada (vcc) do inversor. Como pode ser 
visto na Fig. 4.1 o banco de capacitores Ci é alimentado pela fonte de corrente is(t), que representa a 
saída do conversor utilizado no primeiro estágio. Como esta depende diretamente do índice de 
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incidência solar, que varia ao longo do dia, a mesma também estará sujeita as mesmas variações. 
Caso não houvesse uma malha de controle atuando diretamente na tensão deste banco, o mesmo 
sofreria grandes variações de tensão, o que comprometeria o funcionamento do sistema, 
consequentemente, inviabilizando-o. Portanto, controlando a tensão na entrada do inversor, além de 
evitar variações em seus valores absolutos, ainda possibilita controlar o fluxo de potência na saída 
do sistema. 
Aplicando superposição ao diagrama de controle da Fig. 4.8, a saída do sistema será: 
 _
1pwm i
L L ref o
pwm i pwm i
k C
i i v
s L k C s L k C
⋅= ⋅ + ⋅⋅ + ⋅ ⋅ + ⋅  (4.32) 
Observando o diagrama de blocos, bem como a equação (4.32), percebe-se que, para o 
sistema de controle, a rede elétrica comporta-se como uma perturbação. Portanto, a título de análise 
do controle da corrente de saída o efeito causado por vo não pode ser desprezado. 
Substituindo (4.30) e (4.10) em (4.31) obtém-se: 
 ( ) 1 ( )pwmL controle o
kdi t v v t
dt L L
= ⋅ − ⋅  (4.33) 
A partir do diagrama apresentado na Fig. 4.6, tem-se que o sinal de erro e resulta da 
diferença entre a corrente de referência iL_ref e a amostra da corrente iL como é apresentado em 
(4.34). 
 ( ) ( )_L ref Le i t i t= −  (4.34) 
Derivando (4.34) e substituindo diL(t)/dt por (4.33) obtém-se: 
 ( )_ ( )( ) 1 ( )L ref pwm controle odi tde t k v v tdt dt L⎡ ⎤= − ⋅ ⋅ −⎢ ⎥⎣ ⎦  (4.35) 
Como um dos objetivos da malha de controle é obter erro nulo em regime permanente isso 
significa que a derivada do sinal de erro será nula. Portanto, igualando a equação anterior a zero e 
reagrupando as variáveis encontra-se a equação (4.36). 
 _
( )
( )L refcontrole pwm o
di t
v k L v t
dt
⋅ = ⋅ +  (4.36) 
Analisando a equação anterior pode-se observar que a tensão vi(t), gerada pelo conversor 
para controlar a corrente de saída, é constituída pela soma de duas parcelas. A primeira parcela é 
responsável por definir exatamente a tensão sobre o indutor e a segunda corresponde à própria 
tensão da rede e tem a função de anular o efeito da perturbação. Como a parcela que deve anular 
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vo(t) é muito maior que a tensão resultante sobre o indutor, também a ação de controle é mais 
exigida para anular vo(t) (tratada como perturbação), do que para controlar a corrente. 
Algumas técnicas para rejeição à perturbação podem ser utilizadas no sistema de controle da 
corrente para auxiliar na redução dos esforços do controlador. Porém, uma vez que a perturbação é 
mensurável, por ser a tensão da rede elétrica, a melhor técnica seria a de alimentação direta. 
 
Fig. 4.9 – Diagrama de blocos do sistema de controle com a malha de alimentação direta. 
A técnica é ilustrada na Fig. 4.9, e consiste em medir a perturbação e transmiti-la até o ponto 
de soma através da função de transferência Gcd, que corresponde ao compensador para a entrada da 
perturbação. A adição deste compensador não afeta a função de transferência da entrada de 
referência para a saída, que equivale a primeira parcela da equação (4.32). Entretanto, o 
compensador Gcd atua diretamente na função de transferência da entrada da perturbação para a 






L L ref o




s L k C s L k C
⎛ ⎞⋅ −⎜ ⎟⎜ ⎟⋅ ⎝ ⎠= ⋅ + ⋅⋅ + ⋅ ⋅ + ⋅  (4.37) 
De acordo com a equação anterior, fazendo o compensador Gcd igual a 1/kpwm resulta na 
eliminação do segundo termo da equação, consequentemente, na eliminação do efeito da 
perturbação no controlador de corrente. Portanto, se |jωL| << |kpwmCi| então iL/iL_ref ≅ 1. 
4.4.2. EXPANSÃO E GENERALIZAÇÃO DA ANÁLISE 
Toda análise até o presente momento foi desenvolvida levando em consideração que toda 
energia gerada pelo sistema é inteiramente injetada na rede elétrica (Fig. 4.10). 
Porém, essa análise pode ser expandida a situações onde apenas parte dessa energia é 
injetada na rede. Um exemplo seria a conexão de uma carga entre a rede (PCC) e o inversor, como é 
apresentado na Fig. 4.11. 
Para este tipo de configuração do sistema, a técnica de controle aplicada anteriormente não 
seria mais interessante, uma vez que a mesma foi projetada para forçar a corrente de saída do 
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inversor (iL(t)) ser senoidal. Como nesse caso a corrente injetada (io(t)) não é mais a própria corrente 
iL(t), e sim a resultante da diferença entre iL(t) e a corrente da carga (iZ(t)), se a carga não for 
puramente resistiva io(t) não será mais senoidal. Portanto, uma malha de controle que abranja 
também essa possibilidade de operação se faz necessário. 
 
Fig. 4.10 – Sistema sem carga entre inversor e PCC. 
 
Fig. 4.11 – Sistema com carga entre inversor e PCC. 
Redesenhando o diagrama simplificado do inversor, só que agora considerando a conexão de 
uma carga qualquer entre o sistema e a rede elétrica comercial, uma nova configuração, apresentada 
na Fig. 4.12, é obtida. Analisando a estrutura observa-se agora que, para esta configuração, o 
sentido do fluxo de energia na rede elétrica depende das condições de operação do sistema.  
 
Fig. 4.12 – Diagrama simplificado do inversor com uma carga conectada entre o inversor e a rede.  
No caso analisado anteriormente, ou seja, sem a conexão de carga antes do PCC, não há 
inversão do fluxo de energia na rede. Durante o dia, enquanto houver geração de energia por parte 
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dos painéis fotovoltaicos, esta será totalmente (caso ideal) injetada na rede. Por outro lado, durante 
a noite ou nos casos onde haja uma baixa incidência solar, o fluxo de energia é anulado, pois o 
sistema não é visto como uma carga pela rede. 
Porém, para esta nova configuração, devido à presença da carga, o fluxo de energia só será 
no sentido sistema rede nos instantes que a geração solar fotovoltaica superar as necessidades da 
carga. Neste caso, o excedente de energia é injetado na rede na forma de uma corrente senoidal e 
180º defasada da tensão. Quando o sistema passar a gerar menos energia que a carga necessita o 
fluxo de energia, na rede, inverte de sentido, para complementar as necessidades exigidas pela 
carga. Para este caso, mesmo com a inversão no sentido do fluxo de energia, a corrente que será 
drenada da rede terá que continuar sendo senoidal, porém em fase com a tensão. No caso mais 
crítico de geração solar fotovoltaica, ou seja, durante a noite ou nos casos onde haja uma baixa 
incidência solar, a rede suprirá totalmente a carga. 
Esta nova configuração do sistema abre um precedente interessante para as possibilidades de 
operação do sistema fotovoltaico. Para que o conjunto carga e sistema fotovoltaico absorva da rede, 
após a inversão do sentido do fluxo de energia, uma corrente senoidal e em fase com a tensão, o 
sistema fotovoltaico terá que assumir uma nova função – a de filtro ativo. Os princípios básicos dos 
filtros ativos foram propostos na década de 70 [68-70], mas se popularizaram na década de 80 com 
o trabalho de Akagi e Nabae [71], no qual apresentaram uma nova teoria de potências real e 
imaginária baseada no domínio do tempo, permitindo a compensação em tempo real. 
É notório que o objetivo do sistema continua sendo forçar a corrente na rede senoidal, 
porém, agora, as malhas de controle têm que continuar a desempenhar suas funções 
independentemente do sentido do fluxo de energia. 
Observando a Fig. 4.12 e considerando que o sistema fotovoltaico esteja gerando mais 
energia do que a carga consome, conclui-se que, para este caso, a corrente no indutor equivale à 
soma da corrente na rede (io(t)) e da corrente da carga (iz(t)) como em (4.38). 
 ( ) ( ) ( )L o zi t i t i t= +  (4.38) 
Consequentemente, para controlar a corrente no indutor de saída do inversor, sem realizar 
muitas modificações na técnica de controle apresentada anteriormente e considerando agora a 
presença da carga, basta adicionar ao sinal de referência iref da malha de controle uma amostra da 
corrente na carga, como é ilustrado no diagrama de blocos da Fig. 4.13. 
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Fig. 4.13 – Diagrama de blocos do sistema de controle considerando a conexão de uma carga. 
É fácil observar a funcionalidade do novo diagrama de controle. Quando não houver 
conexão de cargas, iz será zero e, consequentemente, o diagrama volta a ser o diagrama apresentado 
na Fig. 4.9. Havendo uma conexão, o controlador Cv determina o quanto de potência é injetado ou 
drenado da rede, controlando assim o sentido do fluxo na rede. Quando o sistema gerar energia 
suficiente para injetar parte dela na rede, Cv defasa iref 180º da tensão da rede e, ajustando a 
amplitude de iref, controla o quanto de energia é injetado, mantendo assim o fluxo de energia no 
sentido sistema rede. Caso o sistema gere menos que o consumido pela carga, Cv põe iref em fase 
com a tensão da rede, e assim como no caso anterior, controla o quanto de potência é drenado da 
rede ajustando a amplitude do sinal de referência. Caso o sistema gere exatamente o que a carga 
consome, Cv zera o valor de iref fazendo o sinal de referência da corrente no indutor (iref_L) ser a 
própria corrente na carga. 
Apesar da estratégia se apresentar bastante promissora, a mesma possui o inconveniente de 
ser necessário medir a corrente na carga, acarretando na adição de mais um sensor de corrente ao 
sistema. Além disso, para este tipo de configuração é necessário extrair-se a componente 
fundamental da corrente de carga para só depois obter-se a corrente de referência. Para tanto é 
necessário observar ao menos um período da rede, o que compromete o desempenho dinâmico do 
filtro ativo. Portanto, uma análise mais detalhada da estratégia de controle, de tal maneira a 
minimizar tais inconvenientes, torna-se imprescindível. 
Analisando agora o controle da corrente diretamente na rede e não mais no indutor de saída 
do inversor, como é feito até então, é possível concluir que a corrente na rede equivale a diferença 
da corrente no indutor (iL(t)) e da corrente da carga (iz(t)) como em (4.39). 
 ( ) ( ) ( )o L zi t i t i t= −  (4.39) 
Ilustrando um novo diagrama de blocos, de tal maneira a representar agora o controle da 
corrente diretamente na rede, obtém-se a Fig. 4.14. Analisando este novo diagrama observa-se que 
para gerar o sinal de referência da corrente na rede (io_ref) é necessário antes obter o sinal de 
referência da corrente no indutor (iL_ref). Contudo, uma maneira de como obter iL_ref já foi 
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apresentado no diagrama da Fig. 4.13. Portanto, agrupando os dois últimos diagramas em um único 
diagrama de blocos encontra-se a Fig. 4.15. 
 
Fig. 4.14 – Diagrama de blocos do controle da corrente na rede. 
 
Fig. 4.15 – Diagrama de blocos unificado. 
Todavia, a amostra da corrente na carga pode ser eliminada do diagrama anterior 
simplificando-o ainda mais como é ilustrado na Fig. 4.16. 
 
Fig. 4.16 – Diagrama de blocos simplificado do controle da corrente na rede. 
Assim, amostrando a corrente diretamente na rede, ou seja, depois do ponto de conexão da 
carga, é possível controlá-la com apenas um sensor de corrente. A vantagem desta técnica é a sua 
simplicidade, pois neste caso não há mais a necessidade de se realizar cálculos na malha de controle 
para se determinar a corrente de saída do inversor (iL(t)), uma vez que agora a mesma será gerada 
como conseqüência do controle da corrente na rede. 
A Fig. 4.17 ilustra o diagrama completo do sistema contemplando, além das malhas de 
controle, os conversores CC-CC e CC-CA. 
CAPÍTULO IV 149
 
Fig. 4.17 – Modelo simplificado do sistema contemplando a malha de controle da corrente na rede. 
4.4.3. COMPENSADOR DE CORRENTE 
O compensador a ser utilizado na estratégia de controle da corrente de saída deve propiciar 
para função de transferência de laço aberto (FTLA) algumas características, tais como: 
• Ganhos elevados para baixas freqüências, para reduzir o erro estático a valores 
próximos de zero; 
• Inclinação de -20dB/década na freqüência de cruzamento da curva de ganho da 
FTLA, proporcionando ao sistema uma margem de fase adequada e, 
consequentemente, estabilidade; 
• Filtragem de componentes de alta freqüência presentes na corrente de entrada, 
evitando oscilações da mesma. 
Os itens mencionados podem ser atendidos apenas com a utilização de um controle 
proporcional, tendo em vista que a função de transferência da planta G(s) apresenta característica 
integradora (ganhos elevados para baixas freqüências, inclinação de -20dB/década na curva de 
ganho e atenuação para altas freqüências). Contudo, através de [67], que apresenta a análise entre o 
modelo aproximado e o modelo completo de G(s) para um conversor do tipo Boost, nota-se que o 
ganho para baixas freqüências é dependente da razão cíclica (ponto de operação), o que anula a 
característica integradora da planta. 
Para garantir o ganho elevado para baixas freqüências, o compensador deve apresentar um 
pólo na origem. Com a adição deste pólo, a curva de ganho do sistema em malha aberta apresentará 
uma inclinação de -40dB/década na freqüência de cruzamento desejada, comprometendo a 
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estabilidade do sistema. Assim sendo, um zero deve ser adicionado ao compensador para garantir a 
inclinação de -20dB/década nesta freqüência. 
Segundo [67], um compensador Proporcional-Integral (1 pólo e 1 zero) atenderia aos 
atributos acima mencionados, com exceção de um item, o de filtragem das componentes de alta 
freqüência provenientes da freqüência de comutação. Assim sendo, optou-se por um compensador 
Proporcional-Integral com filtro (2 pólos e 1 zero), bastante utilizado na literatura e que atende a 
todos os itens citados. 
Os critérios para alocação dos pólos e do zero são descritos abaixo [66] e [67]. 
• Freqüência do zero: uma década abaixo da freqüência de cruzamento; 
• Freqüência do segundo pólo: uma década acima da freqüência de cruzamento; 
• Freqüência de cruzamento da FTLA: deve ser localizada num valor em torno de um 
quarto da freqüência de comutação; 
• Ganho do pólo na origem: o ganho do integrador deve ser ajustado para garantir o 
critério da freqüência de cruzamento. 















+ += ⋅ = ⋅ ⋅ ++
 (4.40) 
Em (4.40), ki define o ganho do compensador, ωz define a freqüência do zero, ωp2 define a 










fπω ⋅ ⋅=  (4.42) 
 2 10 2p cfω π= ⋅ ⋅ ⋅  (4.43) 
A Fig. 4.18 ilustra a o modelo elétrico do compensador de corrente. 
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Fig. 4.18 – Modelo elétrico do compensador de corrente. 
A Fig. 4.19 apresenta o diagrama assintótico do compensador de corrente. 
 
Fig. 4.19 – Diagrama assintótico do compensador de corrente. 
Os elementos do compensador de corrente são determinados a partir das equações (4.44), 
(4.45) e (4.46). 




= ⋅  (4.44) 









C fπ= ⋅ ⋅ ⋅  (4.46) 
4.5. ANÁLISE DO CONTROLE DA TENSÃO DE BARRAMENTO 
Devido à característica da curva de potência instantânea observa-se uma inevitável 
ondulação na tensão de entrada do barramento CC, com freqüência igual a duas vezes a freqüência 
a da rede elétrica CA, refletindo exatamente a ondulação na curva de potência instantânea, para 
tensão e corrente de saída senoidais e em fase. 
Sendo assim, a malha de tensão tem que ser suficientemente lenta para evitar deformações 
na corrente de saída. Na verdade, a malha de tensão irá gerar um sinal de controle, que será 
multiplicado por um sinal senoidal, defasado 180º da tensão da rede, de tal maneira a gerar o sinal 
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de referência da corrente de saída do inversor. Em outras palavras, a malha de tensão controla a 
amplitude da corrente de saída, consequentemente, a potência de saída do sistema. 
Para a correta escolha do melhor compensador a ser utilizado no sistema, é importante antes 
uma análise da estrutura para obtenção da função de transferência da malha de tensão. 
A função de transferência que se procura relaciona a variação da tensão do barramento 
(Δvcc(s)) com a variação da corrente de pico no indutor do filtro (ΔioP(s)), conforme (4.47). 







Δ= Δ  (4.47) 
A relação entre a ondulação da tensão e da corrente do barramento é dada por: 
 ( ( ))( ) cccc
d v ti t C
dt
ΔΔ = ⋅  (4.48) 
Aplicando a transformada de Laplace à equação anterior e fazendo uso de algumas 
manipulações matemáticas, encontra-se que a relação entre a variação da tensão e da corrente do 
barramento pode ser expressa como em (4.49): 





i s C s
Δ =Δ ⋅  (4.49) 





v iP ⋅=  (4.50) 
A potência média de entrada é dada por: 
 i cc ccP v i= ⋅  (4.51) 
Onde vcc e icc equivalem, respectivamente, a tensão média de entrada do inversor e a corrente 
média drenada pelo inversor. 








= ⋅ ⋅  (4.52) 
Considerando o valor de pico da tensão da rede (voP) e a tensão do barramento (vcc) 
constantes, a equação (4.52) pode ser reescrita como: 





vi s i s
v
Δ = Δ ⋅ ⋅  (4.53) 
Portanto, substituindo (4.53) em (4.49) obtém-se a função de transferência desejada. 
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v s vG s
i s C s v
Δ= = ⋅Δ ⋅ ⋅  (4.54) 
4.5.1. COMPENSADOR DE TENSÃO 
O compensador de tensão deve possuir os mesmos atributos abordados para o compensador 
de corrente citado anteriormente. Por estes motivos, o compensador de tensão deve apresentar um 
pólo na origem, elevando assim os ganhos de baixa freqüência, e um zero, garantindo a inclinação 
de -20dB/década na freqüência de cruzamento da curva de ganho da FTLA. 
Portanto, será utilizado o compensador Proporcional-Integral apresentado na Fig. 4.20. A 
Fig. 4.21 apresenta o diagrama assintótico do compensador de tensão. A função de transferência do 
regulador de tensão é a mesma apresentada em (4.55) e repetida abaixo. 
 
Fig. 4.20 – Modelo elétrico do compensador de tensão. 
 
Fig. 4.21 – Diagrama assintótico do compensador de tensão. 
 
1




ω+=  (4.55) 
Os critérios para alocação dos pólos e do zero são os mesmos utilizados para o controlador 
de corrente, com a única diferença na escolha da freqüência de cruzamento, que deve ser localizada 
num valor em torno de um décimo da freqüência de ondulação da tensão de barramento. 
Os elementos do compensador de corrente são determinados a partir das equações (4.56) e 
(4.57). 





R fπ= ⋅ ⋅ ⋅  (4.57) 
4.6. ANÁLISE QUANTITATIVA DO INVERSOR 
4.6.1. VARIAÇÃO DA RAZÃO CÍCLICA 
Admitindo que a tensão no barramento CC de entrada possua uma ondulação que pode ser 
desprezada, para efeito de análise, e, tendo em vista o fato da tensão de saída do conversor possuir 
um formato senoidal, a razão cíclica para uma freqüência de comutação constante, varia como uma 
função senoidal durante meio ciclo da rede. 
Para um período de comutação, a tensão média sobre o indutor (VLmed) é calculada utilizando 
as equações (4.12) e (4.15). 
 ( ) ( )( ) ( )( )( )1
0 0
1 ss D TD T
Lmed cc o o
S
V t v v t dt v t dt
T
− ⋅⋅ ⎫⎧ ⎡ ⎤⎡ ⎤⎪ ⎪= ⋅ − ⋅ + − ⋅⎢ ⎥⎢ ⎥⎨ ⎬⎢ ⎥ ⎢ ⎥⎪ ⎪⎣ ⎦⎩ ⎣ ⎦⎭∫ ∫  (4.58) 
Como um período de comutação é muito menor que o período da tensão da rede, a tensão de 
saída pode ser considerada constante para um período de comutação. Assim, a equação (4.58) 
resulta em: 
 ( ) ( ) ( ) ( )1 1Lmed cc o S o S
S
V t v v D T v D T
T
⎡ ⎤= ⋅ − ⋅ ⋅ + − ⋅ − ⋅⎣ ⎦  (4.59) 
 ( )Lmed cc o o oV t D v D v D v v= ⋅ − ⋅ + ⋅ −  (4.60) 
 ( )Lmed cc oV t D v v= ⋅ −  (4.61) 
Analisando a equação (4.61), só que agora para o período da tensão da rede, temos que o 
valor médio da tensão na indutância é zero. Além disso, tanto a tensão de saída quanto a razão 
cíclica são funções do tempo. Desta forma: 
 ( ) ( )o ccv t D t v= ⋅  (4.62) 
Como ( )ov t  equivale a: 
 ( ) ( )o oPv t v sen tω ω⋅ = ⋅ ⋅  (4.63) 
Substituindo (4.63) em (4.62): 





ωω ⋅ ⋅⋅ =  (4.64) 
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Fazendo um estudo de (4.64) encontra-se que o valor máximo da razão cíclica dos 
interruptores equivale a: 




ω ⋅ =  (4.65) 
Para: 
 ( )2 1 0,1,2,3,....
2
t n nπω ⋅ = ⋅ + ⋅ ∴ =  
E a mínima razão cíclica equivale a: 
 ( )min 0D tω ⋅ =  (4.66) 
Para: 
 0,1,2,3,....t n nω π⋅ = ⋅ ∴ =  
A Fig. 4.22 apresenta a variação da razão cíclica para um ciclo da rede. 
 
Fig. 4.22 – Variação da razão cíclica para um ciclo da rede. 
4.6.2. ONDULAÇÃO DA CORRENTE DE SAÍDA E DIMENSIONAMENTO 
DA INDUTÂNCIA 
Durante a etapa de armazenamento de energia no indutor de saída, quando dois interruptores 
diagonalmente dispostos encontram-se conduzindo, a tensão de alimentação do conversor é aplicada 
sobre a indutância e a corrente na mesma cresce. Admitindo que a freqüência de comutação é muito 
superior à freqüência da rede elétrica, o que de fato é verdade, pode-se considerar que a tensão de 
alimentação durante um período de comutação não varia. 
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Sendo assim, reescrevendo a equação (4.12) é possível encontra a ondulação de corrente no 
indutor. 
 ( ) ( )cc oPi tL v v sen tt
ω ωΔ ⋅⋅ = − ⋅ ⋅Δ  (4.67) 
Porém, o intervalo de condução Δt em (4.67), relaciona-se com o período de comutação de 
acordo com (4.68), como segue: 
 ( )
2
STt D tωΔ = ⋅ ⋅  (4.68) 
Onde Ts em (4.68) representa o período de comutação dos interruptores. 
Substituindo (4.68) em (4.67) resulta em (4.69). 
 ( )





L v v sen tTD t
ω ω
ω
Δ ⋅⋅ = − ⋅ ⋅
⋅ ⋅
 (4.69) 
Desenvolvendo matematicamente a equação anterior, têm-se: 




D t v D t v sen t
L i t
f
ω ω ωω ⋅ ⋅ − ⋅ ⋅ ⋅ ⋅⋅Δ ⋅ = ⋅  (4.70) 





v sen t v sen t
i t v v sen t
L f v v
ω ωω ω⎡ ⎤⎛ ⎞ ⎛ ⎞⋅ ⋅ ⋅ ⋅Δ ⋅ = ⋅ − ⋅ ⋅ ⋅⎢ ⎥⎜ ⎟ ⎜ ⎟⋅ ⋅ ⎢ ⎥⎝ ⎠ ⎝ ⎠⎣ ⎦
 (4.71) 




v sen t v sen t
i t
L f v
ω ωω ⎛ ⎞⋅ ⋅ ⋅ ⋅Δ ⋅ = −⎜ ⎟⋅ ⋅ ⎝ ⎠
 (4.72) 






i t v v sen t
v L f
ωω ω⋅ ⋅ ⎡ ⎤Δ ⋅ = ⋅ − ⋅ ⋅⎣ ⎦⋅ ⋅ ⋅  (4.73) 
Definindo-se a variável β como a relação entre o valor de pico da tensão da rede e a tensão 





β =  (4.74) 
Substituindo (4.74) em (4.73) e desenvolvendo a equação obtém-se: 




vi t sen t sen t
L f
ω β ω β ω⎡ ⎤Δ ⋅ = ⋅ ⋅ ⋅ − ⋅ ⋅⎣ ⎦⋅ ⋅  (4.75) 
 Seja a ondulação de corrente parametrizada de acordo com (4.76). 
 ( ) ( )2 S
cc
L fi t i t
v
ω ω⋅ ⋅Δ ⋅ = ⋅Δ ⋅  (4.76) 
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Substituindo (4.76) em (4.75), resulta em (4.77). 
 ( ) ( ) ( )2 2i t sen t sen tω β ω β ω⎡ ⎤Δ ⋅ = ⋅ ⋅ − ⋅ ⋅⎣ ⎦  (4.77) 
A Fig. 4.23 ilustra o comportamento da ondulação da corrente de entrada parametrizada, 
para vários valores de β, durante meio ciclo da rele elétrica. A mínima ondulação de corrente é igual 
a zero e ocorre em 0, π e 2π. Contudo, de acordo com a Fig. 4.23, a máxima ondulação ocorre em 
0,25, porém, dependendo do valor de β, pode assumir pontos diferentes,  








⋅ΔΔ = ⋅ ⋅  (4.78) 
 
Fig. 4.23 – Ondulação da corrente de saída para vários valores de β. 








⋅= ⋅Δ ⋅  (4.79) 
4.6.3. LIMITES DA TENSÃO DE ENTRADA 
Para garantir a controlabilidade da corrente de saída do inversor é necessário antes garantir 
que a tensão de entrada do inversor esteja dentro de certos limites. Esses limites têm que ser 
respeitados, pois são eles que possibilitam a imposição das derivadas sobre o indutor. 
De acordo com a expressão (4.36), a tensão de saída do inverso vi equivale: 
 
( )
( )= ⋅ +Li odi tv L v tdt  (4.80) 
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Todavia, deseja-se impor uma corrente no indutor iL(t) que seja uma imagem da tensão da 
rede. Portanto, iL(t) equivale à equação (4.81), onde iLP corresponde ao valor de pico da corrente. 
 ( ) ( )L LPi t i sen tω= ⋅ ⋅  (4.81) 
Logo, para uma corrente senoidal sobre o indutor é necessário uma tensão cossenoidal sobre 
o mesmo. Assim, a tensão resultante que deve se impor sobre o indutor é dada pela equação (4.82): 
 
( )( )
( ) ( )L LP LP
d sen t
v t L i L i cos t
dt
ω ω ω⋅= ⋅ ⋅ = ⋅ ⋅ ⋅ ⋅  (4.82) 
Substituindo (4.82) em (4.80), obtém-se a equação (4.83). A tensão de saída do inversor vi 
representada graficamente pela Fig. 4.24 juntamente com a tensão no indutor vL e a tensão na rede 
vo. 
 ( ) ( ) ( )i LP oPv t L i cos t v sen tω ω ω= ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ + ⋅ ⋅  (4.83) 
 
Fig. 4.24 – Representação gráfica da tensão de saída do inversor. 
Observando a ilustração anterior, observa-se que a parcela cossenoidal é muito menor que a 
parcela senoidal. Contudo, a amplitude da mesma determina o fluxo de energia entre os dois 
sistemas, que corresponde à energia processada pelo inversor. Supondo fator de potência unitário, a 







⋅=  (4.84) 
Considerando um rendimento total η do inversor, tem-se que a potência média de saída 
equivale: 
 O IP P η= ⋅  (4.85) 
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Onde PI corresponde à potência média de entrada. Substituindo (4.84) em (4.85), obtém-se a 









η⋅ ⋅=  (4.86) 
Por fim, substituindo (4.86) em (4.83), encontra-se a expressão da tensão vi. 
 
2
( ) ( ) ( )Ii oP
oP
P
v t L cos t v sen t
v
ηω ω ω⋅ ⋅= ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ + ⋅ ⋅  (4.87) 





1 r Ii oP
oP
f P Lv v sen t
v
π η ω ϕ⎛ ⎞⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅= ⋅ + ⋅ ⋅ +⎜ ⎟⎝ ⎠
 (4.88) 







π ηϕ ⎛ ⎞⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅= ⎜ ⎟⎝ ⎠
 (4.89) 
Partindo da equação (4.10) tem-se que: 
 controlei cc cc
tri
v
v v D v
v
= ⋅ = ⋅?  (4.90) 







v f P L
D sen t
v v
π η ω ϕ⎛ ⎞⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅= ⋅ + ⋅ ⋅ +⎜ ⎟⎝ ⎠
 (4.91) 
Como a razão cíclica D representa a parcela do período de comutação que o interruptor 
permanece conduzindo, seus limites são definidos por: 






0 1 1oP r I
i oP
v f P L
sen t
v v
π η ω ϕ⎛ ⎞⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅≤ ⋅ + ⋅ ⋅ + ≤⎜ ⎟⎝ ⎠
 (4.93) 
Na equação anterior, a relação entre voP e vi é sempre positiva, portanto, fazendo um estudo 





1 r Ii oP
oP
f P Lv v
v
π η⎛ ⎞⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅≥ ⋅ + ⎜ ⎟⎝ ⎠
 (4.94) 
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Assim, a tensão de entrada do inversor deve assumir valor superior ao valor de pico da 
tensão da rede mais uma parcela referente à potência processada. Como esta parcela apresenta 
geralmente valor reduzido, é comum estabelecer-se simplesmente que a tensão de entrada do 
inversor deve ser superior ao valor de pico da tensão da rede. 
4.6.4. ONDULAÇÃO DA TENSÃO DE ENTRADA 
Para esta análise será desprezada a ondulação em alta freqüência presente na corrente de 
saída do inversor. Admitindo uma corrente de saída senoidal em fase com a tensão de saída, uma 
vez que o Inversor irá operar alimentando uma carga, a potência instantânea na saída é definida pela 
expressão (4.95). 
 ( ) ( ) ( )o o oP t v t i tω ω ω⋅ = ⋅ ⋅ ⋅  (4.95) 
As expressões para a tensão e a corrente de saída em (4.95), são apresentadas em (4.96) e 
(4.97), respectivamente. 
 ( ) ( )o oPv t v sen tω ω⋅ = ⋅ ⋅  (4.96) 
 ( ) ( )o oPi t i sen tω ω⋅ = ⋅ ⋅  (4.97) 
Desta forma, tem-se em (4.98) a expressão para a potência instantânea de saída. 
 ( ) ( )2o oP oPP t v i sen tω ω⋅ = ⋅ ⋅ ⋅  (4.98) 
A representação gráfica de (4.98) é mostrada na Fig. 4.25. Considerando para efeito de 
análise rendimento unitário, verifica-se que a potência instantânea entregue à carga varia ao longo 
de meio período da rede elétrica, sendo máxima no pico da tensão de entrada e mínima na passagem 
por zero. O valor médio desta potência instantânea é o valor da potência entregue à carga. 
 
Fig. 4.25 – Potência instantânea de saída. 
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4.6.5. CONSEQUÊNCIAS DECORRENTES DA CONEXÃO DE CARGAS 
Como foi apresentado anteriormente, o sistema permite, além da conexão com a rede elétrica 
comercial, a conexão de cargas. Do universo de cargas existentes, as cargas não lineares são as mais 
complicadas de serem tratadas, pois, além de exigirem grandes esforços da malha de controle, ainda 
podem provocar distorções harmônicas na corrente da rede. 
As cargas não-lineares se caracterizam por exibir uma relação não-linear entre a tensão 
aplicada em seus terminais e a corrente por elas drenada. Entre as cargas não-lineares monofásicas 
conectadas na rede elétrica estão as cargas que empregam, como estágio de entrada, o retificador de 
onda completa com filtro capacitivo, as lâmpadas fluorescentes compactas, dentre outras. 
Para efeito de análise, foi considerado o inversor alimentando uma carga constituída por um 
circuito retificador de onda completa com filtro capacitivo (Fig. 4.26) e, além disso, gerando 
energia suficiente para injetar parte dela na rede. Uma justificativa para a escolha deste tipo de 
carga seria sua vasta aplicação em sistemas de energia, haja vista que o retificador monofásico de 
onda completa com filtro capacitivo é o estágio de entrada de praticamente todos os equipamentos 
eletrônicos na atualidade. 
 
Fig. 4.26 – Carga constituída por um circuito retificador de onda completa com filtro capacitivo. 
Os circuitos retificadores são responsáveis por transformar uma tensão senoidal de entrada 
em uma tensão contínua na saída. Dentre suas principais características estão o baixo fator de 
potência, em decorrência da corrente de entrada altamente distorcida, baixo custo, simples 
implementação e procedimento de projeto já bastante difundido. 
A distorção gerada pelo retificador é tão grande que os valores das máximas derivadas de 
corrente na entrada do retificador devem ser conhecidos e utilizados no projeto do inversor, 
garantindo assim que todas as especificações sejam atendidas. Assim, um estudo mais aprofundado 
das correntes de carga e de saída do inversor torna-se imperativo. 
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Fig. 4.27 – Tensão da rede (vo), tensão CC na carga (vcc_L), tensão de entrada do inversor (vcc) e corrente na carga 
para diferentes valores de Lo. 
A primeira medida a ser tomada será introduzir uma indutância (Lo) na entrada do retificador 
de onda completa. Esta indutância tem a função de limitar as derivadas de corrente na carga e com 
isso auxiliar na redução dos harmônicos na corrente. A Fig. 4.27 ilustra a corrente de carga para 
diferentes valores de indutância de carga (Lo4 > Lo3 > Lo2 > Lo1), a tensão na rede (vo), a tensão 
contínua na carga (vcc_L) e a tensão de entrada do inversor (vcc). 
Como pode ser visto na figura anterior, a corrente na carga tem início no instante em que a 
tensão da rede se iguala à tensão na carga (θ1), e seu valor será máximo quando a tensão da rede se 







θ ⎛ ⎞= ⎜ ⎟⎝ ⎠
 (4.99) 
 2 1θ π θ= −  (4.100) 
A tensão sobre o indutor de carga Lo é obtido a partir da seguinte relação. 
 ( ) _( )Loo oP cc Ldi tL v sen t vdt ω⋅ = ⋅ ⋅ −  (4.101) 
Desenvolvendo matematicamente a equação anterior encontra-se a equação (4.102) que 
descreve a corrente na carga. 
 
( ) ( )1 _ 1( ) ( )( ) oP cc LLo
o
v cos cos t v t
i t
L
θ ω θ ωω ω
⋅ − ⋅ + ⋅ − ⋅⋅ = ⋅  (4.102) 
A corrente na carga será máxima quando ωt for igual a θ2. Portanto, substituindo (4.100) em 
(4.102) obtém-se o máximo valor da corrente iLo: 
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( ) ( )1 _ 1
_ max 2
2 ( ) 2





θ θ πθ ω
⋅ ⋅ + ⋅ ⋅ −= ⋅  (4.103) 
Considerando a tensão de pico da rede vop e a tensão contínua na carga vcc_L constantes em 
regime permanente, tem-se que o valor máximo da corrente depende somente de Lo. A Fig. 4.27 
ilustra a corrente iLo(t), para mesma carga e condição de operação, porém para diversos valores de 
Lo. 
Avaliando-se o comportamento das derivadas de corrente na carga, derivadas estas exigidas 
nos intervalos entre θ1 e θ2 e entre θ2 e θ3, ou seja, durante os intervalos de subida (derivada 
positiva) e de descida (derivada negativa) da corrente, obtém-se que as máximas derivadas de 
corrente solicitadas pela carga não-linear, em módulo e nos intervalos já mencionados, equivalem 
respectivamente às equações (4.104) e (4.105). 
 _ 1 2
( )( )




v sen t vdi t
t
d t L
ωω θ ω θω ω
⋅ ⋅ −⋅ = ≤ ⋅ ≤⋅ ⋅  (4.104) 
 _ 2 3
( )( )




v v sen tdi t
t
d t L
ωω θ ω θω ω
− ⋅ ⋅⋅ = ≤ ⋅ ≤⋅ ⋅  (4.105) 
Analisando agora o comportamento das derivadas de corrente que podem ser fornecidas pelo 
inversor, ou seja, sobre o indutor L de saída do mesmo, obtém-se que as máximas derivadas de 
corrente fornecidas pelo inversor, em módulo e nos intervalos já mencionados equivalem 
respectivamente às equações (4.106) e (4.107). 
 1 2
( )( )
     
( )
cc oPL v v sen tdi t t
d t L
ωω θ ω θω ω
− ⋅ ⋅⋅ = ≤ ⋅ ≤⋅ ⋅  (4.106) 
 2 3
( )( )
     
( )
oPL v sen tdi t t
d t L
ωω θ ω θω ω
− ⋅ ⋅⋅ = ≤ ⋅ ≤⋅ ⋅  (4.107) 
O comportamento das máximas derivadas de corrente fornecidas pelo inversor e das 
máximas derivadas de correntes exigidas pela carga, para diferentes valores de indutância de carga 
(Lo3 > Lo2 > Lo1), é ilustrado na Fig. 4.28. 
Analisando mais detalhadamente o gráfico observa-se que, mesmo o módulo da derivada 
negativa sendo maior que o módulo da derivada positiva, o inversor é mais exigido na hora de 
fornecer a derivada positiva da carga. Isto ocorre porque, de acordo com a equação (4.107), no 
instante que o inversor é exigido a fornecer a derivada negativa o mesmo comuta os interruptores de 
tal maneira a conectar o indutor de saída diretamente na rede. Ou seja, neste momento o indutor fica 
totalmente submetido à tensão da rede. Contudo, no instante de fornecer a deriva positiva, o 
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inversor aplica a diferença instantânea entre a tensão de entrada do inversor e a tensão da rede. 
Além disso, a máxima derivada positiva exigida pela carga ocorre exatamente em ωtmax = π/2, que 
coincide exatamente com o valor de pico da tensão da rede e, conseqüentemente, com o menor 
valor da diferença entre a tensão de entrada do inversor e a tensão da rede. 
 
Fig. 4.28 – Derivadas de corrente no inversor e na carga. 














L max cc oP
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⋅ −=⋅ ⋅  (4.109) 
Para evitar distorções na corrente da rede, a derivada da corrente de saída do inversor tem 
que ser maior que a derivada de corrente da carga. Portanto, a partir desta condição, encontra-se a 
seguinte relação: 




−> −  (4.110) 
Contudo, mesmo com esta condição sendo satisfeita, a corrente na rede (io) ainda sofrerá 
uma pequena distorção. Essa distorção ocorre exatamente em θ3, onde há uma descontinuidade na 
derivada da corrente de carga. Devido a esta descontinuidade, o inversor não é capaz de responder a 
tamanho esforço, tendo como conseqüência o aparecimento da distorção. A Fig. 4.29 ilustra a 
corrente de saída do inversor (iL), a corrente na carga (iLo) e a corrente na rede (io) com o inversor 
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gerando energia suficiente para alimentar a carga e injetar o excedente na rede. A Fig. 4.30 
apresenta a corrente na rede destacando a deformação da corrente em θ3. 
 
Fig. 4.29 – Corrente de saída do inversor (iL), corrente 
na carga (iLo) e corrente na rede (io). 
 
Fig. 4.30 – Destaque da corrente na rede. 
É importante ressaltar que as distorções estão diretamente ligadas ao fator de crista da 
corrente de carga. Ou seja, quanto maior o fator de crista, maior será a distorção. Por definição, o 
termo fator de crista equivale à relação entre a corrente de pico e a corrente eficaz e é apresentado 
na equação (4.111). Para cargas lineares o fator de crista equivale a 1,42. Porém, para cargas não-
lineares esse fator é bem maior podendo chegar a 3,0. Sendo assim, é importante calcular o valor de 






=  (4.111) 
 








⋅ ⋅ + ⋅ ⋅ −= ⋅ ⋅  (4.112) 
4.6.6. ESFORÇOS DE CORRENTE NOS SEMICONDUTORES 
No inversor os diodos conduzem de modo complementar aos interruptores controlados. 
Assim haverá uma corrente média circulando pelos diodos e cada período de comutação definido 
como: 
 ( ) ( )( ) ( )1
iD o
i t D t i tω ω ω⋅ = − ⋅ ⋅ ⋅  (4.113) 
Substituindo (4.64) e (4.97) em (4.113), obtém-se (4.114). 






i t i sen t
v
ωω ω⎛ ⎞⋅ ⋅⋅ = − ⋅ ⋅ ⋅⎜ ⎟⎜ ⎟⎝ ⎠
 (4.114) 
Desenvolvendo a equação anterior encontra-se (4.115). 
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 ( ) ( ) ( )( )2iD oPi t i sen t sen tω ω β ω⋅ = ⋅ ⋅ − ⋅ ⋅  (4.115) 
A equação (4.115) representa a corrente média, na frequência de comutação, nos diodos. 
Aplicando a mesma metodologia para o interruptor obtém-se: 
 ( ) ( ) ( )
iS o
i t D t i tω ω ω⋅ = ⋅ ⋅ ⋅  (4.116) 
Novamente substituindo (4.64) e (4.97) em (4.116), obtém-se (4.117). 
 ( ) ( )2
iS oP
i t i sen tω β ω⋅ = ⋅ ⋅ ⋅  (4.117) 
A equação anterior representa a corrente média, na frequência de comutação, nos 
interruptores. Assim a corrente média nos interruptores para um período da rede é definida por: 




i i sen t d t
π
β ω ωπ
⎧ ⎫⎪ ⎪⎡ ⎤= ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅⎨ ⎬⎣ ⎦⋅ ⎪ ⎪⎩ ⎭∫  (4.118) 





i t sen t cos t
πβ ω ω ωπ








β ⋅=  (4.120) 
A corrente média no diodo para um período da tensão da rede é definida por: 




i i sen t sen t d t
π
ω β ω ωπ= ⋅ ⋅ ⋅ − ⋅ ⋅ ⋅ ⋅⋅ ∫  (4.121) 








i co s t t sen t t
ππ βω ω ω ωπ










⋅= −  (4.123) 
De maneira similar é possível encontrar a corrente eficaz nos interruptores. Para um período 
de comutação a corrente eficaz no interruptor é representada pela equação (4.124). 
 ( ) ( )
iS ef o
i i t D tω ω= ⋅ ⋅ ⋅  (4.124) 
Substituindo (4.64) e (4.97) na equação (4.124), a corrente eficaz nos interruptores é 
calculada como segue: 






i i sen t sen t d t
π
ω β ω ωπ





⋅= ⋅ ⋅  (4.126)  
4.7. ESTUDO DAS PERDAS NOS SEMICONDUTORES 
Para um inversor monofásico em ponte completa com saída senoidal, operando com 
modulação senoidal três níveis, as perdas totais nos semicondutores do estágio de potência de 
podem ser calculadas multiplicando-se por quatro as perdas em cada semicondutor. 
Consequentemente: 
 4 4T IGBT DiodoP P P= ⋅ + ⋅  (4.127) 
Contudo, as perdas nos semicondutores são divididas em perdas por condução e perdas por 
comutação, sendo está última, subdividida em perda por comutação durante a entrada em condução 
e perda por comutação durante o bloqueio. Desta forma, (4.127) pode ser reescrita como: 
 _ _ _4 ( ) 4 ( )T condIGBT IGBT on IGBT off condDiodo Diodo offP P P P P P= ⋅ + + + ⋅ +  (4.128) 
Cada termo da equação anterior será analisado a seguir. 
4.7.1. PERDAS POR CONDUÇÃO NO IGBT 
 
Fig. 4.31 – Característica tensão-corrente do IGBT em estado de condução. 
A característica tensão-corrente do IGBT em estado de condução é uma curva exponencial 
como é mostrada na Fig. 4.31. O valor de VCEO (valor de limiar da tensão de saturação coletor-
emissor) é aproximadamente 1V e o valor de VCEN (valor da tensão de saturação coletor-emissor na 
corrente nominal) pode ser obtido do catálogo. Contudo, todos os dados devem ser tomados em TJ = 
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125oC, pois, os erros destes dados são muito menores para TJ ≥ 100oC em relação aos indicados 
para TJ = 25oC. 
Para simplificar a analise, a curva é aproximada por uma linha reta [72], o qual inicia no 
valor da tensão de limiar VCEO. 
 ( )CEN CEOCE C CEO
CN
V Vv i V
I
θ−= ⋅ +  (4.129) 
Considerando o sistema operando em regime permanente, a tensão – que corresponde à 
própria tensão da rede elétrica – e a corrente de saída do inversor podem ser expressas por: 
 ( ) ( )o oPv v senθ θ= ⋅  (4.130) 
 ( ) ( )o oPi i senθ θ=  (4.131) 
A expressão (4.132) descreve a energia media no IGBT para um período de comutação. 




TE v i Dθ θ θ= ⋅ ⋅ + ⋅  (4.132) 
Substituindo (4.64), (4.129) e (4.131) em (4.132) obtém-se: 
 ( ) ( ) ( )1
2
CEN CEO oP s
condIGBT oP CEO oP
CN cc
V V v TE i sen V i sen sen
I v
θ θ θ⎛ ⎞ ⎛ ⎞−= ⋅ ⋅ + ⋅ ⋅ ⋅ + ⋅ ⋅⎜ ⎟ ⎜ ⎟⎝ ⎠ ⎝ ⎠  (4.133) 
Portanto, a potência instantânea no IGBT, para um período de comutação no interruptor, 
equivale a variação da energia média EcondIGBT no tempo. 
 _ condIGBTcondIGBT HF
dEP
dt
=  (4.134) 
Expandindo o mesmo raciocínio para um período da rede elétrica, e considerando a 
freqüência de comutação bem superior à freqüência da rede (fs >> fr), conclui-se que, para essas 








EP P d d
T
π π
θ θ θπ π= ⋅ ⋅ = ⋅ ⋅⋅ ⋅∫ ∫  (4.135) 
Resolvendo a equação anterior: 
 21 1
8 3 2 8
CEN CEO
condIGBT oP CEO oP
CN




−⎛ ⎞ ⎛ ⎞= + ⋅ ⋅ + + ⋅ ⋅⎜ ⎟ ⎜ ⎟⎝ ⎠ ⎝ ⎠  (4.136) 
Onde β refere-se ao índice de modulação definido pela equação (4.74). 
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4.7.2. PERDAS POR CONDUÇÃO NO DIODO 
Da mesma forma que no caso do interruptor, é possível determinar as perdas por condução 
no diodo empregando a mesma metodologia. 
A expressão (4.137) descreve a energia media no diodo para um período de comutação. 




TE v i Dθ θ θ= ⋅ ⋅ − ⋅  (4.137) 
Logo a potência instantânea para um período de comutação será: 
 _ condDiodocondDiodo HF
dEP
dt
=  (4.138) 








EP P d d
T
π π
θ θ θπ π= ⋅ ⋅ = ⋅ ⋅⋅ ⋅∫ ∫  (4.139) 
Resolvendo a equação anterior: 
 21 1
8 3 2 8
FN FO
condDiodo oP FO oP
FN




−⎛ ⎞ ⎛ ⎞= − ⋅ ⋅ + − ⋅ ⋅⎜ ⎟ ⎜ ⎟⋅ ⋅⎝ ⎠ ⎝ ⎠  (4.140) 
4.7.3. PERDAS POR COMUTAÇÃO NO IGBT 
A perda por comutação durante a entrada em condução do IGBT ocorre pela presença 
simultânea da corrente de coletor e tensão coletor-emissor. A Fig. 4.32 ilustra as típicas formas de 
onda da tensão e da corrente relacionadas à comutação no IGBT. 
 
Fig. 4.32 – Típicas formas de onda relacionadas à comutação no IGBT. 
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4.7.3.1. PERDAS DURANTE A ENTRADA EM CONDUÇÃO 
Fig. 4.33 – Detalhe da entrada em condução do IGBT.  
 
Fig. 4.34 – Detalhe do bloqueio do IGBT. 
Para carga indutiva a operação de comutação durante a entrada em condução ocorre 
sobretensão constante de barramento vcc como é mostrada mais detalhadamente na Fig. 4.33. Para 
simplificar a análise neste caso não é considerado o tempo de descida da tensão. Portanto, a energia 
média total durante a entrada em condução do IGBT é igual à soma das perdas durante o intervalo 
de tempo tr e durante o intervalo ta e é dada pela seguinte expressão: 
 _ _ 1 2 2 3IGBT on HFE E E− −= +  (4.141) 







cc cc C r
r
iE v t dt v i t
t−
= ⋅ ⋅ ⋅ = ⋅ ⋅ ⋅∫  (4.142) 





= ⋅  (4.143) 
Substituindo (4.131) e (4.143) em (4.142) resulta na perda de energia referente ao intervalo 













⋅= ⋅ ⋅ ⋅  (4.144) 







C cc cc a C rr
a
IE i t v dt v t i I
t−
⎛ ⎞ ⎛ ⎞= + ⋅ ⋅ ⋅ = ⋅ ⋅ + ⋅⎜ ⎟ ⎜ ⎟⎝ ⎠⎝ ⎠∫  (4.145) 
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Onde ta é aproximadamente igual à equação (4.146). 
 2
3a rr
t t≅ ⋅  (4.146) 
Na equação anterior, trr representa o tempo de recuperação reversa do diodo em função do 
tempo de recuperação especificado no catálogo e é aproximadamente igual a: 




⎛ ⎞≅ + ⋅ ⋅⎜ ⎟⎝ ⎠
 (4.147) 
Segundo [73] define-se a corrente Irr como sendo: 




⎛ ⎞≅ +⎜ ⎟⎝ ⎠
 (4.148) 
Substituindo (4.131), (4.146), (4.147) e (4.148) em (4.145) encontra-se a perda de energia 
referente ao intervalo de tempo ta. 
 2 3
( )2 0,8 0,2
3















⎡ ⎤⎛ ⎞⋅⋅ ⋅ ⋅ + ⋅ ⋅⎢ ⎥⎜ ⎟⎝ ⎠⎢ ⎥= ⎢ ⎥⎛ ⎞⋅⎢ ⎥⋅ ⋅ + ⋅ ⋅ + ⋅⎜ ⎟⎢ ⎥⎝ ⎠⎣ ⎦
 (4.149) 
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⋅= ⋅ ⋅ ⋅ +
⎡ ⎤⎛ ⎞⋅⋅ ⋅ ⋅ + ⋅ ⋅⎢ ⎥⎜ ⎟⎝ ⎠⎢ ⎥+ ⎢ ⎥⎛ ⎞⋅⎢ ⎥⋅ ⋅ + ⋅ ⋅ + ⋅⎜ ⎟⎢ ⎥⎝ ⎠⎣ ⎦
 (4.150) 
Portanto, para um período de comutação no interruptor, a potência instantânea no IGBT, 
durante a entrada em condução do interruptor equivale: 






=  (4.151) 
Portanto, para um período da rede elétrica, a potência média no IGBT, durante a entrada em 
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⎡ ⎤⋅= ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ +⎢ ⎥⋅ ⎣ ⎦



















IGBT on cc s rrN
CN CN
oP




i iP v f Q
I I




⎡ ⎤⎢ ⎥⋅ ⋅ ⋅ ⋅ +⎢ ⎥⎢ ⎥⎡ ⎤⎛ ⎞⎢ ⎥⎛ ⎞⎢ ⎥⎜ ⎟= + ⋅ ⋅ ⋅ + ⋅ + ⋅ ⋅ +⎜ ⎟⎢ ⎥⎜ ⎟⎢ ⎥⎝ ⎠⎢ ⎥⎝ ⎠⎣ ⎦⎢ ⎥⎡ ⎤⎛ ⎞⎢ ⎥+ ⋅ ⋅ ⋅ + ⋅ ⋅ ⋅⎢ ⎥⎜ ⎟⎢ ⎥⎝ ⎠⎣ ⎦⎣ ⎦
 (4.153) 
4.7.3.2. PERDAS DURANTE O BLOQUEIO 
A Fig. 4.34 apresenta as formas de onda da tensão e corrente, respectivamente, durante o 
bloqueio do interruptor. 
O tempo de descida da corrente tf aumenta significativamente, devido ao incremento da 
corrente de cauda, com o aumento da temperatura de junção. Normalmente, esse aumento gira em 
torno de 40% quando a corrente de coletor varia de 20 a 100% de seu valor nominal. Isto pode ser 








⎛ ⎞≅ + ⋅ ⋅⎜ ⎟⎝ ⎠
 (4.154) 







IGBT off HF cc C cc C f
f
iE v i t dt v i t
t
⎛ ⎞= ⋅ − ⋅ ⋅ = ⋅ ⋅ ⋅⎜ ⎟⎜ ⎟⎝ ⎠∫  (4.155) 
Logo, substituindo as equações (4.131) e (4.154) em (4.155), tem-se: 
 ( ) ( )2_ _ 1 13 6 oPIGBT off HF cc oP fNCN
iE v i sen sen t
I
θ θ⎛ ⎞= ⋅ ⋅ ⋅ + ⋅ ⋅ ⋅⎜ ⎟⎝ ⎠  (4.156) 
A potência instantânea no IGBT, durante o bloqueio do interruptor, equivale: 
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=  (4.157) 
Para um período da rede elétrica, e considerando fs >> fr, conclui-se que a potência média no 





IGBT off HF oP
IGBT off cc oP fN s
s CN




⎛ ⎞= ⋅ = ⋅ ⋅ ⋅ + ⋅⎜ ⎟⋅ ⋅⎝ ⎠∫  (4.158) 
4.7.4. PERDAS POR COMUTAÇÃO NO DIODO 
As perdas por comutação do diodo ocorrem somente durante o bloqueio por causa da 
recuperação reversa. Observando a Fig. 4.33, as perdas por comutação no diodo ocorrem durante o 
intervalo de tempo trr. No instante 2, a corrente no IGBT ultrapassa o valor da corrente de carga e 
continua crescendo até o instante 3. Esse crescimento na corrente ocorre devido as cargas 
armazenadas no diodo em antiparalelo. Em 3, as cargas armazenadas desaparecem por 
recombinação e a tensão de coletor começa a decrescer. Em 4, a corrente de recuperação se anula. 
Portanto as perdas por comutação no diodo equivalem às perdas no intervalo ta (2-3) mais às 
perdas no intervalo tb (3-4). 
 _ 2 3 3 4Diodo offE E E− −= +  (4.159) 
A energia durante o intervalo ta foi calculada nos itens anteriores e apresentada na equação 
(4.149). 
Para o intervalo de tempo tb, a perda de energia equivale: 






o rr cc cc b C rr
b
IE i I t v dt v t i I
t−
⎡ ⎤ ⎛ ⎞= + − ⋅ ⋅ ⋅ = ⋅ ⋅ + ⋅⎢ ⎥ ⎜ ⎟⎝ ⎠⎣ ⎦∫  (4.160) 
O intervalo de tempo tb pode ser aproximado por: 
 1
3b rr
t t≅ ⋅  (4.161) 
Onde trr é igual à equação (4.147). 
Substituindo (4.131), (4.147), (4.148) e (4.161) em (4.160) encontra-se a perda de energia 
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⎡ ⎤⋅⎛ ⎞⋅ ⋅ + ⋅ ⋅⎢ ⎥⎜ ⎟⎝ ⎠⎢ ⎥= ⎢ ⎥⋅⎛ ⎞⎢ ⎥⋅ ⋅ + ⋅ ⋅ + ⋅⎜ ⎟⎢ ⎥⎝ ⎠⎣ ⎦
 (4.163) 












θπ= ⋅⋅ ∫  (4.164) 




















⎡ ⎤⎛ ⎞⎛ ⎞⎢ ⎥⎜ ⎟+ ⋅ + ⋅ ⋅ +⎜ ⎟⎜ ⎟⎢ ⎥⎝ ⎠⎝ ⎠= ⋅ ⋅ ⎢ ⎥⎢ ⎥⎛ ⎞+ + ⋅ ⋅ ⋅⎢ ⎥⎜ ⎟⎝ ⎠⎣ ⎦
 (4.165) 
Desta forma, todos os termos necessários para o cálculo das perdas nos semicondutores 
foram determinados. 
4.8. PROJETO DO INVERSOR 
A seguir será apresentado o projeto do inversor Ponte Completa, com base nas equações 
apresentadas nas seções anteriores, para as potências de 475W e 950W. 
4.8.1. ESPECIFICAÇÕES DE PROJETO PARA 475 E 950W 






Tabela 4.1 - Especificações de projeto. 
Potência de entrada Pin = 475W Pin = 950W 
Rendimento esperado 91% 91% 
Potência de saída Po = 432W Po = 864.5W 
Tensão de entrada vcc = 400V vcc = 400V 
Máxima variação da tensão de entrada Δvcc = 2% Δvcc = 2% 
Tensão de saída (RMS) vo = 220V vo = 220V 
Tensão de pico de saída voP = 311V voP = 311V 
Máxima variação da tensão de saída Δvo = 10% Δvo = 10% 
Freqüência de comutação fs = 20kHz fs = 20kHz 
Freqüência da rede elétrica fr = 60Hz fr = 60Hz 
Percentual de ondulação da corrente Δio% = 20% Δio% = 20% 
Máx. ondulação de corrente parametrizada ΔiLp = 0,25 ΔiLp = 0,25 
Tensão de pico da onda dente de serra Vpkds = 5,2V Vpkds = 5,2V 
Tensão de referência Vref =5V Vref = 5V 
4.8.2. CÁLCULOS INICIAIS 





= =  
4.8.3. DIMENSIONAMENTO DO INDUTOR DE SAÍDA 
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4.8.4. DIMENSIONAMENTO DOS INTERRUPTORES 
Os valores médio e eficaz de corrente nos interruptores são calculados a partir das equações 











































⎛ ⎞= ⋅ ⋅ ⋅ + ⋅ =⎜ ⎟⎝ ⎠
⋅= ⋅ =⋅
 
Uma vez que o interruptor estará sujeito a uma tensão reversa de valor igual à tensão no 
barramento CC, adicionada à variação desta, sua especificação de tensão resultará em: 
 400CESV V>  
Para essas condições de operação especificou-se o interruptor IRG4BC15UD do tipo IGBT. 
Este IGBT, além de cumprir satisfatoriamente as especificações de corrente e de tensão, para ambas 
as potências, também se caracteriza por ser otimizado para operações em altas freqüências (10 – 
30kHz) comutando em “hard switching” e por possuir internamente um diodo ultra-rápido. 
Suas principais características de catálogo são: 
• VCE = 600V ⇒ Tensão coletor-emissor; 
• VCE(on) = 2,02V ⇒ Tensão de saturação coletor-emissor para Ic=7,8A e Vg=15V; 
• VFM = 1,5V ⇒ Queda de tensão direta no diodo para IF=4,0A e Tj=150ºC; 
• IC = 7,8A ⇒ Corrente de coletor no IGBT para Tc=100ºC; 
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• IF = 4,0A ⇒ Corrente direta no diodo para Tc=100ºC; 
• Qrr = 70.nC ⇒ Carga de recuperação reversa no diodo Tj=125ºC; 
• tr  = 20.ns ⇒ Tempo de subida da corrente para Ic=7,8A, Vg=15V e Tj=125ºC; 
• tf  = 83.ns  ⇒ Tempo de descida para Ic=7,8A, Vg=15V e Tj=125ºC; 
• trr = 38.ns ⇒ Tempo de recuperação reversa do diodo para IF=4A e Tj=125ºC; 
4.8.5. SENSOR DE EFEITO HALL 
Sendo H a relação de transformação do sensor de efeito Hall. Considerando, então, uma 
relação de 2:1000, tem-se que: 
 2
1000
H =  
Sendo a corrente máxima no secundário do sensor dada por: 
 ( ) 2
max
Hall max oP













4.8.5.1. CÁLCULO DO RESISTOR SHUNT 









Determina-se o valor do resistor shunt para um máximo valor de vRs. Desta forma, adotando-
se: 
 3Rsv V=  












≅ Ω  
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4.8.6. COMPENSADOR DE CORRENTE 
Para o projeto das malhas de controle foi analisada a função de transferência de laço aberto 
(FTLA) do sistema. Primeiramente foi definida a freqüência de cruzamento (fc) que será utilizada na 
FTLA de corrente. A freqüência de cruzamento determina a largura da banda passante do sistema e 
corresponde à freqüência na qual o ganho da FTLA equivale a 0dB. Como a malha de corrente deve 
ser rápida o suficiente para poder compensar todo o espectro harmônico da corrente de saída do 
inversor, foi considerado o pior caso para o sistema, que ocorre quando o mesmo está alimentando 
uma carga não-linear constituída por um circuito retificador de onda completa com filtro capacitivo 
(Fig. 4.26). Para este caso percebeu-se que a corrente (que neste caso é igual a corrente de carga 
mais a corrente injetada na rede) apresenta um espectro harmônico que se distribui até 
aproximadamente 2.5 kHz. De acordo com a teoria de sistemas amostrados, a freqüência de 
cruzamento deve ser aproximadamente ¼ da freqüência de comutação. Portanto adotou-se uma 
freqüência de cruzamento de 4kHz. 
O zero do compensador foi alocado em 500Hz e o pólo em 40kHz, seguindo os critérios 
citados anteriormente. 
A FTLA de corrente é composta pela função de transferência da planta, pelo compensador 
de corrente e pelos ganhos associados ao modulador PWM e ao sensor de efeito Hall. Os ganhos 
equivalem, respectivamente, a: 





= ?  
A função de transferência G(s) do conversor foi apresentada em (4.28) e é reescrita abaixo. 
 ( ) 40,5 3400 8,89 104,5 10cckW
vG s
s L s s−
⋅= = =⋅ ⋅ ⋅  
 ( ) 51,0 3400 1,8 102, 2 10cckW
vG s
s L s s−
⋅= = =⋅ ⋅ ⋅  
Os gráficos da Fig. 4.35 mostram o diagrama de Bode do conversor para a tensão de entrada 
especificada em projeto e indutância de saída calculada. Nota-se que a função de transferência da 
planta difere, para os dois projetos, apenas no valor de indutância. Consequentemente, a resposta 
em amplitude dos mesmos apresentará ganhos diferentes. A resposta em fase, para ambos os 
projetos, é a mesma. 
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Fig. 4.35 – Diagrama de Bode para o inversor. 
Ganho de 0dB na freqüência de cruzamento significa que o módula da FTLA, na freqüência 
de cruzamento, é igual a um. Portanto, o ganho do compensador é calculado por: 
 50,5
1 7,83 10






R HG j f C j f
v
π π










R HG j f C j f
v
π π
= = ⋅⋅⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ?
 
Para calcular os componentes (resistor e capacitor) do compensador de corrente, é necessário 
arbitrar ou o resistor Rci ou o capacitor Ccp. Usualmente, o valor para este resistor pode ficar na 
faixa de dezenas de kΩ. Portanto: 
 12ciR k= Ω  
Desta forma, a partir das equações (4.44), (4.45) e (4.46) encontram-se os demais elementos. 
 (0,5 ) (1,0 ) 100cp kW cp kWC C pF≅ =  
 (0,5 ) (1,0 ) 8, 2cz kW cz kWC C nF= =  
 ( ) ( )0,5 1,0 39cz kW cz kWR R k= ≅ Ω  
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Fig. 4.36 – Diagrama de Bode para a função de transferência de laço aberto do compensador de corrente. 
A função de transferência do compensador de corrente pode ser então escrita substituindo-se 










R C sC s
R C C
R C C s s
C C
⋅ ⋅ += ⎛ ⎞⋅ ⋅⋅ + ⋅ ⋅ + ⋅⎜ ⎟⎜ ⎟+⎝ ⎠
 
A Função de transferência de laço aberto para o compensador de corrente é apresentada a 
seguir. 
 ( ) ( ) ( )i s
tri
HFTLA s G s C s R
v
= ⋅ ⋅ ⋅ ?  
A Fig. 4.36 mostra as curvas de Bode para a função de transferência de laço aberto do 
compensador de corrente. 
De acordo com o gráfico anterior, verifica-se uma margem de fase de aproximadamente 77º 
e uma freqüência de cruzamento está situada em 4kHz, de acordo com os requisitos apresentados 
para a realização do projeto. 
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4.8.7. COMPENSADOR DE TENSÃO 
O sinal de saída do compensador de tensão compõe a forma de onda da corrente de 
referência do compensador de corrente, pela ação do multiplicador, como pôde ser verificado nas 
seções anteriores. Assim, este sinal deve apresentar uma ondulação cuja amplitude não contribua 
para distorcer, de forma significativa, a referência de corrente do circuito de controle e, 
conseqüentemente, a corrente de saída, sob pena de degradar o fator de potência do conversor. 
Assim como no caso do projeto da malha de corrente, define-se primeiramente o valor da 
freqüência de cruzamento que será utilizada para a FTLA de tensão. Contudo, para a malha de 
tensão, deve-se ter um compromisso entre velocidade, para limitar a sobretensão no barramento em 
uma diminuição instantânea de carga, e desacoplamento com a malha de corrente, devendo ser lenta 
o suficiente para não interferir na dinâmica da mesma. Assim sendo, será adotada uma freqüência 
de cruzamento de 2Hz para esta malha. O zero do compensador foi alocado em 0,2Hz seguindo os 
critérios citados anteriormente. 
A FTLA de tensão é composta pelo modelo da planta, pelo compensador de tensão e pelos 
ganhos associados à malha de corrente e ao sensor de tensão (Ganhov). 
 ( ) ( ) ( ) vv v
s
GanhoFTLA s G s C s
R H
= ⋅ ⋅ ⋅  
O ganho do sensor de tensão, que fornecerá uma amostra da tensão de barramento, é 
escolhido como: Ganhov = 0,013. 
A função de transferência Gv(s) do conversor foi apresentada em (4.54) e é reescrita abaixo: 
 0,5 6
1 311 777,5( )
2 500 10 400v kw
G s
s s−
= ⋅ =⋅ ⋅ ⋅  
 1,0 6
1 311 388,75( )
2 1000 10 400v kw
G s
s s−
= ⋅ =⋅ ⋅ ⋅  
Assim como no caso do compensador de corrente, ganho de 0dB na freqüência de 
cruzamento significa que o módula da FTLA, na freqüência de cruzamento, é igual a um. Portanto, 
o ganho do compensador é calculado por: 
 0,5
1 1, 209
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Fig. 4.37 - Curvas do diagrama de Bode para o compensador de tensão. 
Para calcular os componentes (resistor e capacitor) do compensador de corrente, é necessário 
arbitrar ou o resistor Rv. Usualmente, o valor para este resistor pode ficar na faixa de dezenas de kΩ. 
Portanto: 
 820vR k= Ω  
Desta forma, a partir das equações (4.56) e (4.57) encontram-se os demais elementos. 
 ( ) ( )0,5 1,0 1cz kW cz kWR R M= ≅ Ω  
 (0,5 ) (1,0 ) 820cz kW cz kWC C nF= =  
A Fig. 4.37 apresenta as curvas de Bode para a função de transferência de laço aberto do 
compensador de tensão. 
De acordo com o gráfico, verifica-se uma margem de fase de aproximadamente 84º e uma 
freqüência de cruzamento está situada em 2Hz, de acordo com os requisitos apresentados para a 
realização do projeto. 
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4.9. CONCLUSÃO 
Neste capítulo o segundo estágio do sistema, composto por um inversor operando com 
modulação a três níveis, foi apresentado. Foram descritos, de forma detalhada, sua modulação e 
etapas de operação. Uma análise sobre a variação da razão cíclica, ondulação da corrente de entrada 
e ondulação da tensão de entrada foi realizada. Também foram avaliados os limites da tensão do 
barramento contínuo. 
A análise feita para o controle da corrente de saída do sistema demonstrou que, com a 
mesma técnica de controle, este poderia operar conectado à rede e ainda alimentar uma carga 
conectada antes do ponto de conexão comum. Porém, para esta nova configuração, devido à 
presença da carga, o fluxo de energia só será no sentido sistema rede nos instantes que a geração 
solar fotovoltaica superar as necessidades da carga. Neste caso, o excedente de energia é injetado na 
rede na forma de uma corrente senoidal e 180º defasada da tensão. Quando o sistema passar a gerar 
menos energia que a carga necessita o fluxo de energia, na rede, inverte de sentido, para 
complementar as necessidades exigidas pela carga. No caso mais crítico de geração solar 
fotovoltaica, ou seja, durante a noite ou nos casos onde haja uma baixa incidência solar, a rede 
suprirá totalmente a alimentação da carga. 
Os estudos demonstraram que a conexão de cargas à saída do sistema, principalmente cargas 
não lineares, podem comprometer consideravelmente o funcionamento do sistema além de 
adicionarem imperfeições à forma de onda da corrente de saída, provocado pelas derivadas de 
correntes. Sendo assim, o projeto das malhas de controle tem que ser bastante criterioso, pois deve 
levar em consideração a possibilidade de se exigir destas ações de controle extremamente rápidas. 
Os esforços de corrente nos semicondutores bem como as perdas nos IGBTs e diodos foram 
estudados de forma detalhada. Por fim foi apresentado o projeto do inversor. 
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CAPÍTULO V 
5. CIRCUITOS MPP, SUPERVISÃO E AUXILIARES DO SISTEMA 
5.1. INTRODUÇÃO
A conversão da energia proveniente dos painéis fotovoltaicos tem recebido uma considerável 
atenção nas últimas décadas. Como foi ilustrada no capítulo I (Fig. 1.5) e reapresentada na Fig. 5.3, 
a curva que exibe a relação entre a tensão e a corrente (V-I) de um painel fotovoltaico possui um 
comportamento não linear e seu ponto de máxima potência é único para cada condição de 
incidência solar e de temperatura. Desta forma, para a obtenção da máxima eficiência do sistema, é 
necessário combinar conjuntamente o sistema fotovoltaico à carga de tal maneira que o ponto de 
equilíbrio de ambos coincida com a máxima potência fornecida pelos painéis. Contudo, como o 
ponto de máxima potência varia muito com as condições ambientais é praticamente impossível 
manter a operação do sistema na máxima potência, para todas as condições de insolação, sem 
mudar os parâmetros do sistema. Para superar este problema, o uso de conversores CC-CC é 
proposto [74-78] para os quais os níveis de tensão e corrente são ajustados continuamente. 
Circuitos seguidores de máxima potência são incorporados a sistemas fotovoltaicos com o 
intuito de extrair a máxima potência dos módulos fotovoltaicos para todas as condições de 
insolação. Diferentes esquemas de seguidores do pico de potência têm sido propostos usando 
diferentes estratégias de controle [79-93]. Hiyama usou redes neurais para estimar os pontos as 
condições de operação no ponto de máxima potência [95-96]. Alguns sistemas usam algoritmos de 
máxima potência on-line para encontrar o ponto de máxima potência [97-99]. Um algoritmo 
bastante difundido em sistemas seguidores de máxima potência é o método de perturbação e 
observação (P&O) [89-92] no qual mede a variação de tensão e de potência para estimar a região de 
operação do arranjo fotovoltaico, e, de acordo com a região, move o ponto de operação na direção 
do ponto de máxima potência alterando periodicamente a referência de tensão do sistema. O 
algoritmo é de simples implementação, contudo, quando o ponto de máxima potência é alcançado, a 
referência de tensão continua variando periodicamente. Esta situação causa oscilações próximas do 
ponto de máxima potência, especialmente em situações de poucas variações ambientais. Outro 
método bem conhecido corresponde o método de condutância incremental (IncCond) [93-94]. O 
método busca o pico de máxima potência comparando as condutâncias instantânea e incremental do 
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arranjo fotovoltaico, onde a condutância incremental é estimada medindo pequenas variações da 
tensão e da corrente nos painéis. 
Comprovadamente, os algoritmos de procura do ponto de máxima potência do painel 
maximizam a potência de saída do painel fotovoltaico. Porém, para um perfeito dimensionamento 
do sistema é necessária a compreensão do modelo elétrico da célula fotovoltaica o qual é mostrado 
na Fig. 5.1 [100], sendo RS a resistência resultante dos metais de contato com a carga e RP resultante 
das resistências advindas da própria junção pn que constitui a célula fotovoltaica. 
 
Fig. 5.1 – Modelo elétrico de uma célula fotovoltaico conectado a uma carga. 
A representação matemática, do modelo elétrico da célula ilustrado anteriormente, é 


















 Icarga  Corrente fornecida pela célula à carga (A); 
 Iph  Corrente correspondente ao efeito fotoelétrico (A); 
 I0  Corrente de saturação ou de escuro (A); 
 q  Magnitude da carga do elétron (1,6 . 10-19 C); 
 Vcarga  Tensão aplicada à carga (V); 
 k  Constante de Boltzmann (8,65 . 10-5 eV/ºK); 
 T  Temperatura em ºK. 
Considerando NP como sendo o número de células em paralelo e NS o número de células em 
série, a associação de células pode ser representada pela Fig. 5.2 [86]. 
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Fig. 5.2 – Modelo equivalente da associação série/paralelo de células fotovoltaicas. 
Na Fig. 5.2, RSeq, RPeq e Ipheq representam a resistência série equivalente, a resistência 








   (5.3) 
 pheq phI NP I   (5.4) 
Com base no modelo elétrico do módulo fotovoltaico, chega-se à curva de corrente em 
função da tensão no módulo para uma dada temperatura e uma dada intensidade luminosa mostrada 
na Fig. 5.3. Nesta curva é fornecido o ponto de máxima potência, sendo ainda possível observar a 
curva que representa o comportamento da potência em função da tensão. 
 
Fig. 5.3 – Pontos de operação de um módulo fotovoltaico. 
Pela equação (5.1), observa-se que a temperatura influencia no comportamento da célula no 
painel, principalmente na tensão em aberto da célula. Como Iph é maior que ID, a corrente máxima 
que a célula pode fornecer é pouco influenciada pela temperatura. 
Além da temperatura, a corrente que uma célula de um painel fotovoltaico pode fornecer 
(Icarga) é afetada diretamente pela intensidade de radiação luminosa, bem como a potência 
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instantânea. Como foi explanado anteriormente, existe somente uma tensão e conseqüentemente 
uma corrente para a qual a potência máxima (Pmpp) pode ser extraída (Fig. 5.3). Assim, o ponto de 
potência máxima representará o produto entre a tensão nominal (Vmpp) e a corrente nominal (Impp), 
dada pela equação (5.5). É importante ressaltar que o ponto de máxima potência é influenciado 
tanto pela temperatura, como pela intensidade de radiação luminosa. 
 mpp mpp mppP V I   (5.5) 
Tão importante quanto a potência é a eficiência () de um painel fotovoltaico. Esta é 
mensurada pela potência máxima, dividida pelo produto da potência luminosa incidente (Pin) e pela 










Os fabricantes fornecem, para uma radiação de 1.000 W/m2 e temperatura de 25°C, a 
corrente de curto-circuito (Isc), tensão de circuito aberto (Voc), bem como corrente (Impp) e tensão 
nominal (Vmpp) equivalente a condição de MPP. 
Como a RPeq é muito maior que RSeq, pode-se aproximar a tensão de circuito aberto (Voc) à 
tensão de polarização do diodo (VD) mais a da fonte ((NS-1) . VD), como mostra a Fig. 5.4. Neste 
caso o módulo funciona como uma fonte de tensão [100]. 
 
Fig. 5.4 – Modelo do painel quando operando em aberto. 
 
Fig. 5.5 – Modelo do painel quando operando em curto-circuito.  
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A corrente de curto-circuito (Isc) pode ser aproximada à corrente fornecida pela fonte de 
corrente do módulo (Ipheq) como mostra a Fig. 5.5. 
Sendo assim, o modelo do painel para o ponto de máxima potência é apresentado abaixo. 
 
Fig. 5.6 – Modelo do painel operando em máxima potência. 
Baseando-se na Fig. 5.6 é possível encontrar os valores de RSeq e RPeq de posse dos 


















Foram utilizados painéis fabricados pela KYOCERA, modelo KC50 no presente trabalho, 
cujas características são apresentadas na Tabela 5.1. 
Tabela 5.1 – Parâmetros do Modelo KC50 da KYOCERA. 
MODELO KC50 
Potência Máxima 50W 
Tensão de Máxima Potência 16,7V 
Corrente de Máxima Potência 3,0A 
Tensão de Circuito Aberto 21,5V 
Corrente de Curto-Circuito 3,1A 
Comprimento 639mm (25,2in)
Largura 652mm (25,7in)
Profundidade 54mm (2,1in) 
Peso 5,0Kg (11,0lbs) 
A KYOCERA fornece as curvas I x V características do módulo fotovoltaico para várias 
temperaturas na célula e para vários níveis de irradiação. As curvas são apresentadas na Fig. 5.7. 
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Fig. 5.7 – Curvas I x V características do modelo KC50 fornecidas pelo fabricante. 
Para atingir as especificações de potência dos sistemas fotovoltaicos estudados (500W e 
1000W) foi necessário realizar associações com os painéis de modo a atender as exigências de 
projeto. A Tabela 5.2 ilustra os resultados da associação série/paralelo para ambos os sistemas. 




Nº de Painéis em Série 5 5 
Nº de Grupos Série em Paralelo 2 4 
Potência Máxima do Conjunto 500W 1000W 
Tensão Máxima do Conjunto 83,5V 83,5V 
Corrente Máxima do Conjunto 6A 12A 
Tensão de Circuito Aberto do Conjunto 107,5V 107,5V 
Corrente de Curto-Circuito do Conjunto 6,2A 12,4A 
Queda de Tensão no Diodo 0,3V 0,3V 
RSeq 4 2 
RPeq 537,5 268,75 
O circuito utilizado para simulação no Orcad do módulo fotovoltaico, para cada potência, é 
mostrado na Fig. 5.8. A tensão Voc (107,5V) é subtraída da tensão de polarização do diodo (VD = 0,3 
V), desta forma o modelo não é influenciado por esta tensão de polarização. Considerou-se a 
radiação de 1.000 W/m2 e temperatura de 25°C. 
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Fig. 5.8 – Circuitos simulados no Orcad para as potências: a) 500W e b) 1000W. 
A curva característica I × V obtida através da simulação do modelo bem como a curva de 
potência em função da tensão do módulo são apresentadas na Fig. 5.9. Para simulação, foi 
considerada uma radiação de 1.000 W/m2 e uma temperatura de 25 ºC. 
 
Fig. 5.9 – Curva característica de corrente por tensão (IxV) e de potência por tensão (PxV). 
Analisando a figura anterior percebe-se que as curvas obtidas por simulação estão muito 
próximas da curva real do módulo, mostrada na Fig. 5.7, o que assegura a confiabilidade dos 
resultados obtidos em relação ao modelo. 
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5.2. ALGORÍTIMO SEGUIDOR DE MÁXIMA POTÊNCIA MPP 
Os conversores estudados compõem um sistema fotovoltaico constituído por um primeiro 
estágio elevador, função essa dos conversores CC-CC, e por um segundo estágio inversor 
responsável por adaptar adequadamente a corrente que será injetada na rede comercial e de 
controlar a potência processada. 
O segundo estágio, além de exercer a tarefa de injetar uma corrente senoidal e em fase com a 
tensão de saída do sistema, ainda adapta a amplitude da corrente proporcionalmente à potência que 
o sistema pode fornecer a cada instante. Este controle de potência é fundamental para o correto 
funcionamento do sistema, uma vez que a potência elétrica gerada pelo arranjo fotovoltaico flutua 
de acordo com o índice de incidência solar e da temperatura.  
Os módulos solares, além de possuírem uma geração de energia dependente das variáveis 
ambientais citadas anteriormente, ainda apresentam uma baixa eficiência na conversão de energia. 
Como as características dos módulos solares influenciam tanto no projeto, como no controle do 
sistema, é importante que a malha de controle da potência force os conversores a operarem sempre 
próximos aos máximos índices de geração elétrica fotovoltaica. 
A representação matemática do modelo elétrico da célula expressa pela equação (5.1) pode 
ser simplificada, desprezando a resistência paralela interna Rp e considerando a resistência série RS 














 Icarga  Corrente fornecida pela célula à carga (A); 
 Iph  Corrente correspondente ao efeito fotoelétrico (A); 
 I0  Corrente de saturação ou de escuro (A); 
 q  Magnitude da carga do elétron (1,6 . 10-19 C); 
 Vcarga  Tensão aplicada à carga (V); 
 A  Fator de idealidade da junção p-n; 
 k  Constante de Boltzmann (8,65 . 10-5 eV/ºK); 
 T  Temperatura em ºK. 
A determinação da corrente Iph e da corrente de saturação I0 permite o estudo completo das 
características de saída (em termos de tensão e corrente) de uma célula fotovoltaica. 
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A corrente foto-gerada (Iph) está fortemente relacionada com a radiação solar incidente, 
sendo que quanto maior a incidência solar, maior será a corrente. Outro fator capaz de alterar a 
corrente gerada em uma célula fotovoltaica, porém com um peso menor quando comparada com a 
incidência solar, é a temperatura. 
Os fabricantes de painéis fotovoltaicos realizam ensaios e determinam a corrente foto-gerada 
para condições especificas de temperatura e radiação solar, ou seja, determinam a corrente Iph 
quando o painel é exposto a uma radiação de referência (Sref) e a uma temperatura de referência 
(Tref). A determinação da corrente Iph para qualquer outro ponto de temperatura e incidência pode 
ser feita corrigindo-se os valores de referência para os novos pontos de operação. Portanto, tem-se: 
  ph sc I ref
ref
SI I K T T
S
     	   (5.10) 
Na equação apresentada, KI é um coeficiente que varia de acordo com o tipo de material que 
constitui a célula. Fisicamente, relaciona o incremento/decremento de corrente às variações de 
temperatura. A corrente Isc, também fornecida pelo fabricante, refere-se à máxima corrente que a 
célula pode fornecer e esta é, geralmente, obtida em ensaios de curto-circuito nas condições de 
referência (Tref e Sref). Assim, a corrente foto-gerada pode ser determinada para qualquer ponto de 
operação, simplesmente substituindo os dados de catálogo do fabricante e fazendo T e S iguais aos 
valores desejados. 
A corrente I0 representa a corrente reversa do diodo e está fortemente ligada à deriva 
térmica, ou seja, ao surgimento de pares elétrons-lacuna relacionados a efeitos térmicos.  Da teoria 
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 (5.11) 
Novamente a temperatura do ponto de operação desejável é corrigida em termos da 
temperatura de referência, sob a qual os ensaios foram realizados pelo fabricante. 











  (5.13) 
A constante A representa o fator de idealidade do diodo. Seu valor varia de 1 a 2 e depende 
do tipo de material que constitui o semicondutor. 
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EG refere-se à energia mínima para liberar o elétron do átomo quando um fóton choca-se ao 
mesmo. Para o silício .12,1 eVEG   
O termo I0ref representa o valor da corrente reversa da célula fotovoltaica quando medida nas 
condições de referência. 
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 (5.14) 
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Como a potência fornecida pelo arranjo fotovoltaico equivale ao produto da tensão pela 












   
 (5.16) 
As representações gráficas das equações (5.14) e (5.16), considerando primeiro uma 
temperatura de 25ºC e um índice de incidência solar S variando de 300 a 1000W/m2, e em segundo 
um índice de incidência solar S de 1000W/m2 e uma temperatura variando de 5ºC a 75ºC, são 
apresentadas nas Fig. 5.10, Fig. 5.11, Fig. 5.12 e Fig. 5.13. As curvas comprovam que as 
características de saída dos painéis são não-lineares e que são intensamente afetadas pelas 
condições ambientais. Cada curva possui seu ponto de máxima potência, que corresponde ao ponto 
de operação ótimo do sistema para o uso eficiente dos painéis. O modelo elétrico do painel foi 
simulado no software Simulink e o diagrama de blocos utilizado na simulação encontra-se 
disponível no anexo B. 
Derivando (5.9) em função da tensão obtém-se: 
 0
cargaq V
carga A k T
dI qI e
dV A k T

  	  
 
 (5.17) 
Substituindo (5.15) em (5.17) chega-se a equação (5.18): 
  0carga ph carga
dI q I I I
dV A k T





Fig. 5.10 – Gráfico da corrente versus tensão para 
T=25ºC e S variando de 300 a 1000W/m2. 
 
Fig. 5.11 – Gráfico da potência versus tensão para 
T=25ºC e S variando de 300 a 1000W/m2. 
 
Fig. 5.12 – Gráfico da corrente versus tensão para T 
variando de 5ºC a 75ºC e S=1000W/m2. 
 
Fig. 5.13 – Gráfico da potência versus tensão para T 
variando de 5ºC a 75ºC e S=1000W/m2. 




    (5.19) 
Substituindo (5.14), (5.17) e (5.11) em (5.19) obtém-se a equação (5.20) que relaciona a 
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Substituindo (5.10), (5.11) (5.15) e (5.17) em (5.19), conclui-se que a derivada da potência 
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 (5.21) 
A representação gráfica das equações (5.20) e (5.21) é apresentada nas Fig. 5.14 e Fig. 5.15. 
A Fig. 5.14, que representa a derivada da potência em função da tensão, mostra que seu 
comportamento não-linear implica no aumenta da complexidade em se obter o incremento da 
referência de tensão, e consequentemente, a obtenção do ponto de operação na máxima potência 
(dP/dV = 0). Por outro lado, a Fig. 5.15 mostra que a relação entre dP/dV e a corrente é mais linear. 
Portanto, o cálculo do incremento da referência de corrente é mais facilmente calculando a variação 
de dP/dV versus I. 
 
Fig. 5.14 – Gráfico da derivada da potência versus 
tensão para T=25ºC. 
Fig. 5.15 – Gráfico da derivada da potência versus 
corrente para T=25ºC. 
O fluxograma do algoritmo de máxima potência é ilustrado na Fig. 5.16, onde V e I são os 
valores instantâneos atuais amostrados da tensão e da corrente dos painéis, e V’ e I’ são os valores 
de tensão e corrente instantâneos anteriormente amostrados. 
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Fig. 5.16 – Fluxograma do algoritmo de máxima potência. 
No fluxograma, o termo dP/dV foi substituído por I + (I/V)V, o que facilita bastante a 
implementação em microcontroladores. 
O diagrama de blocos da Fig. 5.17 apresenta as estratégias de controle aplicadas ao sistema. 
Neste o bloco CMPP corresponde ao controlador de máxima potência ilustrado na Fig. 5.16, o bloco 
Gcc-cc representa a função de transferência do conversor CC-CC, Cv o controlador de tensão e Ci 
representa o controlador de corrente. Tanto Cv quanto Ci são aplicados ao segundo estágio. 
 
Fig. 5.17 – Diagrama de blocos das estratégias de controle aplicadas ao sistema. 
Portanto, a estratégia de controle desenvolvida e incorporada aos conversores que compõem 
o sistema fotovoltaico, força tanto as estruturas CC-CC a operarem sempre próximas da potência 
que os painéis estão fornecendo quanto o inversor a injetar uma corrente senoidal e em fase com a 
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tensão de saída do sistema, adaptando sua amplitude proporcionalmente à potência que o sistema 
pode fornecer a cada instante. 
5.3. IMPLEMENTAÇÃO DO SISTEMA DE SUPERVISÃO E MPP
Para facilitar a aplicação do algoritmo seguidor de máxima potência analisado anteriormente, 
decidiu-se implementar o mesmo em um microcontrolador. Este, além de desempenhar a função 
explanada anteriormente, ainda executa a tarefa de supervisão de todo sistema. O diagrama de 
blocos simplificado das funções desempenhadas pelo microcontrolador é apresentado na Fig. 5.18. 
 
Fig. 5.18 – Diagrama blocos do circuito de supervisão e MPP. 
Como pode ser observado, o microcontrolador ficará responsável por desempenhar várias 
funções, como por exemplo, leitura de variáveis importantes para supervisão (tensão de saída do 
primeiro estágio e tensão da rede), leitura das variáveis tensão e corrente no arranjo fotovoltaico, 
geração de sinais de comando e de referência, controle de display e etc. Para distribuir melhor as 
tarefas e aumentar a confiabilidade do sistema foram utilizados dois microcontroladores PIC de 8 
bits da família 18F1220 [102]. O diagrama de blocos desta família de microcontroladores é 
apresentado na Fig. 5.19. Esta além de oferecer as vantagens de todos os microcontroladores PIC18 
– conhecidos por sua alta performance computacional e baixo custo – ainda disponibiliza: 
 Um conversor AD de 10 bits  Este módulo incorpora tempo de aquisição 
programável, permitindo que um canal seja selecionado e uma conversão seja 
iniciada sem a necessidade de esperar por um tempo de amostragem, evitando 
assim código extras; 
 O módulo ECCP  No modo de operação PWM, este módulo fornece 1, 2 ou 
4 saídas controladas para controlar conversores meia ponte e ponte completa. 
O módulo também inclui o “auto-shutdown” e o “auto-restart”. 
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 A possibilidade de se auto programar  Estes componentes podem escrever 
nas suas próprias memórias de programa sob o controle de um software de 
controle interno. Usando uma rotina de “bootloader”, localizada em uma área 
protegida no topo da memória de programa, é possível desenvolver uma 
aplicação que pode atualizar-se automaticamente; 
 
Fig. 5.19 – Diagrama de blocos do PIC 18F1220. 
As tarefas de cada microcontrolador foram divididas de acordo com os conversores, tendo 
cada PIC que desempenhar funções dedicadas. O algoritmo de máxima potência foi implementado 
no primeiro PIC que atua especificamente no conversor CC-CC (Fig. 5.20). Este, além de lê a 
tensão e a corrente no arranjo fotovoltaico (ipainel e vpainel), variáveis utilizadas no algoritmo de 
máxima potência, ainda lê a tensão de saída do conversor (vcc), gera os comandos dos interruptores 
e funciona como interface entre o usuário e o LCD. Através dos botões de controle do LCD o 
usuário pode acessar as opções do menu, ajustar vários parâmetros do sistema e acompanhar, em 
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tempo real, a potência fornecida pelos painéis, a tensão do barramento CC e razão cíclica. Além 
disso, o usuário pode recuperar dados de leitura de dias anteriores e acompanhar o desempenho do 
sistema diariamente. 
 
Fig. 5.20 – Diagrama funcional do PIC I. 
 
Fig. 5.21 – Diagrama funcional do PIC II. 
O segundo PIC atua especificamente no inversor. Sua função é analisar as condições de 
operação da rede elétrica, ligar e desligar o sistema, habilitar ou desabilitar os sinais de comando do 
inversor e gerar o sinal de referência da corrente de saída do inversor. 
Os dois microcontroladores desempenham a função de supervisão e proteção do sistema, 
comunicando-se com todas as partes do mesmo durante todo funcionamento, podendo atuar 
diretamente em pontos críticos, como ligar/desligar o mesmo. Os códigos fonte encontram-se 
disponíveis no anexo C. 
5.4. DESCRIÇÃO DO SISTEMA DE SUPERVISÃO E MPP 
A Fig. 5.22 apresenta o fluxograma da rotina principal do código fonte utilizado no PIC I, 
responsável pelo controle e supervisão do primeiro estágio. A Fig. 5.23 ilustra o fluxograma das 
sub-rotinas. 
Como pode ser observado o programa principal pode ser dividido em oito sub-rotinas, com a 
primeira responsável por definir as posições dos caracteres no LCD. O programa disponibiliza três 
telas para visualização do usuário, com cada tela podendo ser selecionada através dos botões de 
controle do LCD. A primeira tela apresenta as horas, a data e o dia da semana. A segunda apresenta 
os valores medidos da tensão e da corrente no painel, a potência fornecida pelo painel e a tensão de 
barramento. A terceira, e última tela, apresenta as leituras de potência armazenadas até dois dias 
antes. A segunda sub-rotina é responsável pela escrita dos dados no LCD. A terceira limpa o LCD 
toda vez que a tela precisar ser atualizada. A quarta sub-rotina controla os segundos e atualiza as 
horas, datas e dias da semana. A quinta converte de binário para decimal todos os dados a serem 
expostos no LCD, armazenando-os no vetor de dados que será usado pela segunda sub-rotina no 
processo de escrita do LCD. A sexta, corresponde à sub-rotina responsável pelo tratamento dos 
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dados de entrada do usuário, proveniente dos botões de controle do LCD. Através dos botões o 
usuário pode acessar as opções do menu, navegar pelas três telas de exibição bem como alterar ou 
configurar dados. O sétimo bloco de código tem a função de aquisição das variáveis de controle. 
Nesta sub-rotina todos os controles e tratamentos relacionados ao A/D são efetuados. Os canais 
AN0, AN2 e AN3 do A/D são habilitados devidamente e seus resultados de conversão são tratados 
de maneira a facilitar suas utilização na última sub-rotina. Por fim, o último bloco recebe o 
resultado das variáveis lidas anteriormente e executa o algoritmo de máxima potência detalhado na 
Fig. 5.16. 
 
Fig. 5.22 – Fluxograma da rotina principal do código fonte do PIC utilizado no primeiro estágio. 
CAPÍTULO V 201
 
Fig. 5.23 – Fluxogramas das sub-rotinas executadas no programa principal. 
Vale ressaltar que o todo código é controlado por duas bases de tempo. A primeira base de 
tempo, executada a cada 100ms pelo tratador de interrupção do TIMER0, é utilizada na contagem 
do tempo dos segundos do relógio e representa a base tempo principal do programa. A segunda é 
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executada a cada 1ms pelo tratador de interrupção do TIMER1 e utilizada no controle escrita e 
leitura de dados do LCD. 
O fluxograma da rotina principal e das sub-rotinas do código fonte utilizado no PIC II, 
responsável pelo controle e supervisão do inversor, é ilustrado na Fig. 5.24. 
A estrutura deste código é bastante semelhante à anterior e se subdivide em quatro sub-
rotinas. Como já foi citado anteriormente, uma das funções deste microcontrolador é analisar as 
condições de operação da rede elétrica. Por conta disso, o PIC precisa lê continuamente a tensão da 
rede. Todo este processo de leitura é controlado pela primeira sub-rotina, que, ao detectar o zero da 
rede, lê e salva o valor instantâneo da tensão. A segunda sub-rotina analisa os valores anteriormente 
salvos e calcula a freqüência e o valor eficaz da tensão. Caso haja alguma desconformidade nos 
resultados obtidos, o PIC põe o sistema em procedimento de desligamento para evitar qualquer 
problema de má operação. A próxima sub-rotina tem a função de lê e analisar a tensão do 
barramento CC. Novamente, caso haja alguma desconformidade no nível de tensão, o PIC põe o 
sistema em procedimento de desligamento para evitar qualquer problema de má operação. 
Um estudo mais aprofundado do sistema demonstrou que o mesmo apresenta como ponto 
crítico os instantes de ligar e desligar. Por esse motivo, foi fundamental desenvolver uma estratégia 
de partida e desligamento para os conversores. Esta tarefa é desempenhada pelo segundo 
microcontrolador (PIC II) e as principais funções são executadas na quarta sub-rotina. No instante 
que o sistema é ligado, o microcontrolador inicia a análise das condições de operação da tensão da 
rede. Após quatro ciclos, caso a rede apresente valores de freqüência e tensão aceitáveis, o PIC 
aciona o relé principal, porém, sem habilitar os sinais de comando dos interruptores. Neste instante, 
o banco de capacitores do barramento CC entra em procedimento de pré-carga, sendo carregado 
através dos diodos dos interruptores e do resistor de partida. Concorrentemente, o microcontrolador 
verifica se há um aumento no nível de tensão do banco. Após alguns segundos, caso a tensão do 
barramento tenha atingido um determinado valor e a rede apresente condições ideais de operação, o 
microcontrolador retira o resistor de partida liberando em seguida o comando dos interruptores. 
Caso contrário, o procedimento de partida é interrompido e o sistema é desconectado da rede. 
Quanto ao conversor CC, este só é iniciado caso o procedimento anterior tenha decorrido com 
sucesso. Contudo, há ainda a possibilidade deste ser posto em operação a partir do usuário. 
O procedimento de desligamento é mais simples. Caso haja algum problema nos parâmetros 
de leitura, o microcontrolador desabilita imediatamente os comandos dos interruptores, desligando 
em seguida os relés que conectam o sistema à rede elétrica. Contudo, devido à presença dos 
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indutores na saída do inversor, para o processo de abertura dos relés, foi levada em consideração a 
questão da desenergização destes. Portanto, o intervalo de tempo decorrido entre a inibição dos 
sinais de comando e a abertura dos relés (aproximadamente 4ms) foi controlado de tal maneira a 
garantir uma desconexão total e segura do sistema fotovoltaico da rede elétrica e da carga, caso 
haja. Uma outra possibilidade de desligamento seria através da chave geral. 
 
Fig. 5.24 – Fluxograma da rotina principal e das sub-rotinas do código fonte do PIC utilizado no inversor. 
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Quanto ao desligamento do primeiro estágio, este ocorre de uma maneira indireta e em 
decorrência do desligamento do inversor. Com o desligamento do segundo estágio, o sistema de 
supervisão dos conversores CC-CC aciona a proteção, resultando no seu desligamento. 
5.5. CIRCUITOS AUXILIARES 
5.5.1. CONDICIONADOR DE SINAL 
Como foi comentado anteriormente, o microcontrolador efetua continuamente a leitura da 
tensão da rede. Porém, como o PIC não permite níveis de tensão negativos, a amostra da tensão da 
rede deverá ser previamente tratada, para que desta forma o microcontrolador possa operar 
adequadamente. 
Os circuitos responsáveis pelo tratamento de um sinal são chamados de condicionadores de 
sinais e podem atribuir ganhos, inversão de fase, atenuação, retificação, dentre outros. 
Para o circuito foi utilizado um estágio de filtragem anti-aliasing e um circuito somador não-
inversor [106], que são implementados utilizando-se amplificadores operacionais, resistores e 
capacitores, como pode ser visto na Fig. 5.25. 
 
Fig. 5.25 – Circuito condicionador de sinal. 
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O filtro analógico “anti-aliasing” foi utilizado no circuito condicionador de sinal no intuito 
de evitar o efeito de “aliasing” [106]-[107] na amostragem da tensão da rede elétrica. A função de 







Para uma freqüência de corte fcaa = 10kHz e considerando R5 = R6 = 10k, determina-se os 
valores de C1 e C2 conforme a expressão (5.23). 







O estágio somador não-inversor fornece na saída uma combinação linear das entradas, sem a 
inversão de sinal. A relação entre os sinais de entrada e a saída é apresentada pela equação (5.24). 








O que se deseja na saída do condicionador de sinal (Vpic) é uma tensão positiva com valores 
que não ultrapassem +5V, nível máximo permitido na entrada analógica do microcontrolador. Desta 
forma, como será somado 2,5V à amostra do sinal de tensão (Vamostra), fazendo R10 = R10 = 10k, 
a amostra da tensão é ajustada para o devido condicionamento do sinal. 
5.5.2. CIRCUITO PARA LIMITAÇÃO DA CORRENTE DE PRÉ-CARGA 
Para o procedimento de partida do sistema é necessário limitar a corrente de pré-carga do 
banco de capacitores do barramento CC, tendo em vista que este se comporta como um curto-
circuito quando descarregado. Durante todo o procedimento a carga do banco ocorre em duas 
etapas: na primeira, o nível de tensão é elevado até o valor de pico da tensão da rede (311V) e na 
segunda o nível de tensão é elevado ao valor nominal de operação (400V). 
Após o microcontrolador acionar o relé principal, o barramento é carregado através dos 
diodos dos interruptores e do resistor de partida (Rsh1), que limita o pico da corrente de carga dos 
capacitores. Caso a tensão dos capacitores atinja aproximadamente 300V o resistor é curto-
circuitado pelo relé de inrush (Fig. 5.26). 
A corrente de pico foi estipulada de tal maneira a não causar danos nos diodos da ponte 
completa, bem como no indutor de filtragem L. Além disso, foi levado em consideração um tempo 
mínimo de carga do banco até o instante de liberação dos sinais de comando. Assim sendo, o 
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resistor Rinrush foi calculado para uma corrente máxima de 5A e uma dissipação de potência máxima 
de 5W, resultando: 
 62 / 5shR W   
 
Fig. 5.26 – Circuito de partida e pré-carga. 
A segunda etapa do procedimento de partida é auxiliado por um circuito de partida 
progressiva (soft-start), controlador pelo PIC e que propicia o aumento progressivo da tensão de 
referência da malha de tensão de tal maneira que este não esteja saturada quando os pulsos de 
comando forem liberados (Fig. 5.27). 
 
Fig. 5.27 – Circuito de partida progressiva. 
As resistências R46 e R47 são escolhidas de acordo com a equação a seguir, para que se 
tenha no divisor resistivo a tensão de referência desejada em regime permanente. 









Adotando para R46 o valor de 12k, encontra-se que R47  6,3k. Na prática R47 foi 
substituído por um potenciômetro de 10k. 
O capacitor C19 foi especificado baseado no tempo estipulado entre o início do 
procedimento de partida e a liberação dos sinais de comando, que foi de aproximadamente 2s. Seu 
valor foi escolhido de tal maneira que, durante este intervalo de tempo, a saída do compensador de 
tensão não saturasse. Por simulação, constatou-se que um valor adequado para o capacitor C19 
encontra-se na faixa de 330F. 
5.5.3. FONTE AUXILIAR 
Para evitar maiores consumos de energia por parte do painel solar, a fonte auxiliar foi 
projetada para ser alimentada diretamente da rede elétrica. A Fig. 5.28 ilustra o esquema elétrico da 
fonte auxiliar utilizada no sistema, que corresponde a um conversor CC-CC flyback contendo seis 
saídas isoladas, sendo duas saídas simétricas de +/- 15V, uma de +5V e uma última de +20V. 
O projeto da fonte encontra-se disponível nos anexo D. 
5.6. CONCLUSÃO
O presente capítulo abordou, sucintamente, a importância do circuito seguidor de máxima 
potência para os sistemas fotovoltaicos, bem como algumas estratégias de controle empregadas. Em 
seguida, é feito um estudo elétrico de um painel fotovoltaico, sendo apresentado ao final, um 
modelo simplificado. Os resultados obtidos por simulação comprovaram que as curvas 
características da tensão versus a corrente estavam muito próximas da curva real do módulo. 
Devido à técnica de controle empregada ao segundo estágio do sistema, foi possível aplicar 
uma estratégia de busca do ponto de máxima potência no primeiro estágio, monitorando a tensão e a 
corrente no arranjo fotovoltaico. Tal estratégia é descrita em seguida destacando os pontos mais 
importantes e o algoritmo empregado. 
Uma vez que foi decidido utilizar um microcontrolador no circuito MPP, foi possível agregar 









6. RESULTADOS DE SIMULAÇÃO E EXPERIMENTAIS 
6.1. INTRODUÇÃO 
Neste capítulo serão apresentados os resultados obtidos por simulação de todos os 
conversores bem como os resultados experimentais obtidos para o sistema completo.  
Cada conversor CC-CC é apresentado separadamente, devido às características e 
particularidades pertinentes a cada um. Porém, para o inversor, será apresentada a simulação do 
sistema completo, e para a potência de 1000W, uma vez que a mesma estrutura é utilizada para 
ambas as potências. 
6.2. RESULTADOS DE SIMULAÇÃO PARA O CONVERSOR CC-CC 
MEIA PONTE ZVS PWM 
 
Fig. 6.1 – Esquemático utilizado na simulação do conversor MP ZVS PWM. 
A validação do dimensionamento por simulação foi obtida com o uso do programa 
Orcad/PSPICE. A Fig. 6.1 apresenta o esquema elétrico do circuito utilizado para a simulação do 
conversor CC-CC Meia Ponte. Vale ressaltar que o netlist do circuito é apresentado no anexo A. 
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A forma de onda da tensão VAB (tensão entre os pontos A e B) é apresentada na Fig. 6.2. É 
possível observar que a ondulação da tensão sobre os capacitores de entrada se reflete nos 
patamares de tensão definidos no projeto que equivalem a D·Vi e (1-D)·Vi. 
A Fig. 6.3 apresenta a forma de onda da tensão no primário do transformador. O efeito 
provocado pela perda de razão cíclica é observado na figura. 
As Fig. 6.4 e Fig. 6.5 apresentam as formas de onda da tensão em um dos secundários do 
transformador e na entrada do filtro do mesmo secundário. 
Fig. 6.2 – Forma de onda da tensão entre os pontos A e B 
do circuito simulado. 
 
Fig. 6.3 – Tensão no primário do transformador. 
 
Fig. 6.4 – Tensão em um dos secundários do 
transformador. 
Fig. 6.5 – Tensão na entrada do filtro do mesmo 
secundário. 
A Fig. 6.6 apresenta a forma de onda da corrente em Lr (indutor ressonante) onde se observa 
a ondulação de corrente provocada pela presença da corrente de magnetização. 
As Fig. 6.7 e Fig. 6.8 apresentam as formas de onda da tensão nos capacitores da entrada do 
conversor (Ce1 e Ce2). Observa-se que o valor médio da tensão sobre os capacitores equivale 
aproximadamente aos valores de D·Vi (28V) para o Ce2 e (1-D)·Vi (55,5V) para Ce1. Exatamente os 
patamares de tensão obtidos na tensão VAB e apresentados na Fig. 6.2. 
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Fig. 6.6 – Corrente no indutor ressonante. 
 
Fig. 6.7 – Ondulação de tensão no capacitor Ce2. 
 
Fig. 6.8 – Ondulação de tensão sobre o capacitor Ce1. 
 
Fig. 6.9 – Ondulação da corrente de saída em um dos 
indutores do filtro. 
A Fig. 6.9 apresenta a ondulação de corrente em um dos indutores do filtro Lf. Nota-se nesta 
figura que a ondulação da corrente corresponde a menos de 10% do valor nominal da corrente de 
saída do conversor como foi estipulado no projeto. 
 
Fig. 6.10 – Detalhe da comutação do interruptor S1. 
 
Fig. 6.11 – Detalhe da comutação do interruptor S2. 
A Fig. 6.10 apresenta a comutação no interruptor S1 onde se observa a entrada em condução 
do interruptor em ZVS. A corrente negativa ilustrada na figura corresponde à corrente que circula 
no diodo conectado em anti-paralelo com o interruptor. 
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A Fig. 6.11 apresenta as formas de onda de tensão e corrente no interruptor S2 durante o 
período de comutação. Além de se comprovar a comutação ZVS, pode se notar, através do período 
em que o valor da corrente é negativo, que o tempo disponível para que seja dado o comando para a 
condução do interruptor é maior em S2. Em outras palavras, a comutação em S2 é mais favorável. 
6.3. RESULTADOS DE SIMULAÇÃO PARA O CONVERSOR PONTE 
COMPLETA ZVS PWM 
 





































Como no caso anterior a validação do dimensionamento por simulação foi obtida com o uso 
do programa Orcad/PSPICE. A Fig. 6.12 apresenta o esquema elétrico do circuito utilizado para a 
simulação do conversor CC-CC Ponte Completa. O netlist do circuito é apresentado no anexo A. 
A Fig. 6.13 apresenta a forma de onda da tensão VAB. Nesta figura pode-se observar que, 
diferentemente do conversor Meia Ponte, os patamares positivo e negativo da tensão são iguais e 
equivalem a 83,5V. A Fig. 6.14 apresenta a forma de onda da tensão no primário do transformador. 
O efeito provocado pela perda de razão cíclica é novamente evidenciando na figura. 
As Fig. 6.15 e Fig. 6.16 apresentam as formas de onda da tensão em um dos secundários do 
transformador e na entrada do filtro do mesmo secundário. 
 
Fig. 6.13 – Tensão VAB do conversor Ponte Completa. 
 
Fig. 6.14 – Tensão no primário do transformador. 
 
Fig. 6.15 – Forma de onda da tensão em um dos 
secundários. 
 
Fig. 6.16 – Tensão na entrada do filtro do respectivo 
secundário. 
As Fig. 6.17 e Fig. 6.18 ilustram, respectivamente, a forma de onda da corrente no indutor 
ressonante e a forma de onda da ondulação de corrente em um dos indutores do filtro Lf. Nota-se 
nesta última que a ondulação da corrente corresponde a menos de 10% do valor nominal da corrente 
de saída do conversor como foi estipulado no projeto. 
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Fig. 6.17 – Forma de onda da corrente no indutor 
ressonante. 
 
Fig. 6.18 – Ondulação da corrente de saída em um dos 
indutores do filtro. 
A Fig. 6.19 apresenta a comutação nos interruptores superiores do conversor, onde se 
observa a entrada em condução do interruptor em ZVS. A corrente negativa ilustrada na figura 
corresponde à corrente que circula no diodo conectado em anti-paralelo com o interruptor. 
A Fig. 6.20 apresenta a comutação nos interruptores inferiores do conversor, onde se observa 
a entrada em condução do interruptor em ZVS. Novamente, a corrente negativa ilustrada na figura 
corresponde à corrente que circula no diodo conectado em anti-paralelo com o interruptor. 
 
Fig. 6.19 – Tensão e corrente nos interruptores 
superiores do conversor Ponte Completa PWM ZVS.  
 
Fig. 6.20 – Tensão e corrente nos interruptores inferiores 
do conversor Ponte Completa PWM ZVS.  
6.4. RESULTADOS DE SIMULAÇÃO PARA O INVERSOR 
Para o caso da validação do dimensionamento por simulação do inversor foi utilizado o 
programa PSim versão 6.0 e contempla o sistema completo. A Fig. 6.21 apresenta o esquema 
elétrico do circuito utilizado para a simulação. O netlist do circuito é apresentado no anexo A. 
Primeiro foi considerado o sistema processando a energia do arranjo fotovoltaico sem a 
conexão de cargas entre este e a rede elétrica. Em seguida, foi considerado o mesmo sistema só que 
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agora com uma carga conectada antes do ponto de conexão da rede. Por se tratar da carga mais 
danosa para o sistema, foi utilizado um retificador de onda completa com filtro capacitivo e fator de 
crista igual a 2,92, como carga. Essa carga é idêntica à utilizada na prática. 
 
Fig. 6.21 – Esquemático utilizado na simulação do sistema completo.  
 
Fig. 6.22 – Tensão da rede elétrica e corrente na rede 
elétrica sem conexão de carga. 
Fig. 6.23 – Tensão da rede e corrente na rede elétrica 
com conexão de carga. 
A Fig. 6.22 apresenta a tensão e a corrente na rede. Para este caso, que não há conexão de 
carga, a corrente na rede é a própria corrente de saída do sistema. Até o instante t = 5,1s, o arranjo 
fotovoltaico não gera energia (zero de incidência solar) e o sistema drena uma corrente da rede 
apenas para manter a tensão do barramento CC constante e igual a 400V. Após t = 5,1s, o arranjo 
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começa a gerar energia. Neste instante, o sistema passa a processar essa energia, inverte o fluxo de 
potência e injeta na rede elétrica a potência gerada pelos módulos fotovoltaicos. 
A Fig. 6.23 ilustra a tensão e a corrente na rede elétrica, para o caso em que há conexão de 
uma carga não linear entre o sistema e a rede. Neste caso, a corrente na rede não equivale à corrente 
de saída do sistema, mas sim uma composição entre esta e a corrente na carga. Novamente, até o 
instante t = 5,1s, o arranjo fotovoltaico não gera energia e o sistema gera uma corrente, que somada 
à corrente na carga, força a corrente drenada da rede ser senoidal. Após t = 5,1s, arranjo começa a 
gerar energia. Assim como no caso anterior, o fluxo de energia se inverte e o sistema passa a 
alimentar diretamente a carga, injetando na rede elétrica a energia excedente. 
As Fig. 6.24 e Fig. 6.25 ilustram os detalhes das formas de onda da Fig. 6.22 quando não há 
geração e quando há geração de energia elétrica a partir do arranjo fotovoltaico, respectivamente, 
para o sistema operando sem carga na saída. As correntes foram multiplicadas por 50 a título de 
visualização. 
 
Fig. 6.24 – Detalhe da tensão da rede e da corrente na 
rede elétrica sem geração de energia elétrica a partir do 
arranjo fotovoltaico. 
 
Fig. 6.25 – Detalhe da tensão da rede e da corrente na 
rede elétrica com geração de energia elétrica a partir do 
arranjo fotovoltaico.  
As Fig. 6.26 e Fig. 6.27 ilustram os detalhes das formas de onda da Fig. 6.23 quando não há 
geração e quando há geração de energia elétrica a partir do arranjo fotovoltaico, respectivamente, 
para o sistema operando com uma carga conectada antes do ponto de conexão com a rede. 
Interessante notar a inversão de fase (180º) da corrente na rede, comprovando a inversão do fluxo 
de potência. Novamente, as correntes foram multiplicadas por 50 a título de visualização. 
Os resultados demonstram a eficiência da malha de controle da corrente, impondo na saída 
uma corrente senoidal independentemente do sentido do fluxo de potência. Observam-se também 
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nas ilustrações abaixo as deformações causadas na corrente de saída, estudas no capítulo 5, quando 
uma carga equivalente à especificada no início da seção é conectada. 
 
Fig. 6.26 – Detalhe da tensão e da corrente na rede 
elétrica sem geração de energia elétrica fotovoltaica e 
com conexão de carga antes do ponto de conexão. 
 
Fig. 6.27 – Detalhe da tensão e da corrente na rede 
elétrica com geração de energia elétrica fotovoltaica e 
com conexão de carga antes do ponto de conexão. 
 
Fig. 6.28 – Tensão na rede e corrente de saída do sistema 
com conexão de carga. 
 
Fig. 6.29 – Detalhe da forma de onda da corrente 
drenada pela carga. 
A Fig. 6.28 ilustra a forma de onda da tensão na rede elétrica e a corrente de saída do 
sistema. Como já foi abordado anteriormente, a corrente da rede, seja injetada ou drenada, equivale 
à composição entre a corrente de saída do sistema e a corrente de carga ((I(SS26)) apresentada na 
Fig. 6.29. 
Novamente, até o instante t = 5,1s, o arranjo fotovoltaico não gera energia e o fluxo de 
potência ocorre da rede elétrica para a carga. Neste caso, a corrente do sistema é adicionada à 
corrente de carga de tal maneira a forçar a corrente na rede ser senoidal. Após t = 5,1s, há uma 
inversão no fluxo de energia e o sistema passa a alimentar diretamente a carga injetando na rede 
elétrica a energia excedente. Portanto, neste caso, a corrente na rede passa a ser a diferença entre a 
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corrente de saída do sistema e a corrente de carga. As Fig. 6.30 e Fig. 6.31 apresentam os detalhes 
das formas de onda da tensão na rede elétrica e da corrente de saída do sistema (I(Lo)). A corrente 
de saída do sistema foi multiplicada por 25 a título de visualização. 
 
Fig. 6.30 – Detalhe da tensão da rede e da corrente de 
saída do sistema quando não há geração de energia 
elétrica fotovoltaica. 
 
Fig. 6.31 – Detalhe da tensão da rede e da corrente de 
saída do sistema quando há geração de energia elétrica 
fotovoltaica. 
A Fig. 6.32 ilustra as formas de onda da corrente na carga (I(SS26)) e na saída do sistema 
(I(Lo)), com e sem geração de energia elétrica por parte do arranjo fotovoltaico. Assim como nos 
casos anteriores, antes de t = 5,1s, não há geração de energia elétrica fotovoltaica. O fluxo de 
potência flui no sentido rede elétrica – sistema. No caso, o sistema funciona como um filtro ativo 
puro. Típica situação encontrada quando há baixos índices de incidência solar ou durante os 
períodos noturnos. Após 5,1s, o sistema passa a receber energia por parte do arranjo. Há uma 
inversão do fluxo de potência e o sistema passa a alimentar a carga, injetando o excedente de 
energia na rede elétrica. 
 
Fig. 6.32 – Corrente na carga e corrente de saída do sistema. 
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Os detalhes das formas de onda da corrente na carga e na saída do sistema, sem geração de 
energia elétrica por parte do arranjo fotovoltaico, bem como a corrente na rede são apresentados nas 
Fig. 6.33 e Fig. 6.34. Os detalhes das mesmas formas de onda, só que considerando geração de 
energia elétrica fotovoltaica, são ilustrados nas Fig. 6.35 e Fig. 6.36. 
Estas ilustrações evidenciam a composição entre a corrente de saída do sistema e a corrente 
de carga para gerar a corrente na rede elétrica. 
 
Fig. 6.33 – Detalhe das formas de onda da corrente na 
carga (ISS26) e na saída do sistema (I(Lo)) quando não 
há geração de energia elétrica fotovoltaica. 
 
Fig. 6.34 – Detalhe da corrente na rede, determinada 
pela soma da corrente de saída do sistema com a 
corrente de carga. 
 
Fig. 6.35 – Detalhe das formas de onda da corrente na 
carga e na saída do sistema (I(Lo)) quando há geração de 
energia elétrica fotovoltaica. 
 
Fig. 6.36 – Detalhe da corrente na rede, determinada 
pela diferença entre a corrente de saída do sistema e a 
corrente de carga.  
A Fig. 6.37 apresenta a corrente no indutor de saída (I(Lcc)) do conversor CC-CC, a corrente 
que circula no filtro de baixa freqüência (120Hz) (I(L3)) e a corrente que alimenta o banco de 
capacitores do barramento CC, para o caso em que não há conexão de carga. Os detalhes das três 
correntes são ilustrados nas Fig. 6.38, Fig. 6.39 e Fig. 6.40. 
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Analisando os resultados de simulação observa-se que o conversor do estágio CC-CC 
processa somente a componente contínua e que a componente de 120Hz, gerada a partir do processo 
de inversão da corrente de saída, circula pelo filtro de baixa freqüência. 
 
Fig. 6.37 – Formas de onda das correntes no indutor de 
saída do conversor CC-CC, no filtro de baixa freqüência 
e a corrente que alimenta o banco de capacitores. 
 
Fig. 6.38 – Detalhe da corrente no indutor de saída do 
conversor CC-CC para o sistema operando sem conexão 
de cargas. 
 
Fig. 6.39 – Detalhe da corrente no filtro de baixa 
freqüência para o sistema operando sem conexão de 
cargas. 
 
Fig. 6.40 – Detalhe da corrente que alimenta o banco de 
capacitores do barramento para o sistema operando sem 
conexão de cargas. 
A corrente fornecida pelos painéis, para o sistema operando sem cargas, é ilustrada na Fig. 
6.41 e para o sistema operando com conexão de cargas não-lineares é ilustrada na Fig. 6.42. Os 
resultados de simulação da Fig. 6.43 ilustram a corrente no indutor de saída (I(Lcc)) do conversor 
CC-CC, a corrente que circula no filtro de baixa freqüência (120Hz) (I(L3)) e a corrente que 




Fig. 6.41 – Corrente fornecida pelo arranjo de painéis ao 
sistema sem conexão de carga. 
 
Fig. 6.42 – Corrente fornecida pelo arranjo de painéis ao 
sistema com conexão de carga.  
 
Fig. 6.43 – Formas de onda das correntes no indutor de 
saída do conversor CC-CC, no filtro de baixa freqüência 
e a corrente que alimenta o banco de capacitores. 
 
Fig. 6.44 – Detalhe da corrente no indutor de saída do 
conversor CC-CC para sistema operando com conexão 
de carga. 
Os detalhes das três correntes são ilustrados nas Fig. 6.44, Fig. 6.45 e Fig. 6.46. Como pode 
ser observada, a presença da carga não linear acaba distorcendo um pouco as correntes, quando 
comparada com os resultados anteriores. 
As Fig. 6.47 e Fig. 6.48 apresentam as formas de onda da corrente fornecida pelo arranjo e a 
corrente no indutor de saída do conversor do primeiro estágio, respectivamente, sem a aplicação do 
filtro de baixa freqüência. Como pode ser visto nos resultados de simulação, a ondulação de 120Hz, 
se propaga através do conversor CC-CC e acaba aparecendo no arranjo fotovoltaico. 
A Fig. 6.49 ilustra o comportamento do nível de tensão do barramento CC durante a partida. 
Como pode ser observado, inicialmente há um processo de pré-carga do banco de capacitores, 
através do resistor de partida. Em seguida, o resistor é retirado e as malhas de controle passam a 
atuar no sistema levando o nível de tensão nos capacitores para 400V. Somente depois desta etapa é 
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que o primeiro estágio recebe sinais de comando e começa a rastrear o ponto de máxima potência 
do arranjo. 
 
Fig. 6.45 – Detalhe da corrente no filtro de baixa 
freqüência. 
 
Fig. 6.46 – Detalhe da corrente que alimenta o banco de 
capacitores do barramento.  
 
Fig. 6.47 – Detalhe da ondulação de 120Hz presente na 
corrente fornecida pelo arranjo fotovoltaico quando não 
é aplicado o filtro de baixa freqüência. 
 
Fig. 6.48 – Detalhe da ondulação de 120Hz presente na 
corrente do indutor de saída do estágio CC quando não é 
aplicado o filtro de baixa freqüência. 
 
Fig. 6.49 – Comportamento da tensão de barramento durante a partida do sistema. 
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6.5. RESULTADOS EXPERIMENTAIS 
A seguir serão apresentados os resultados experimentais de ambos os sistemas, 
contemplando primeiro os conversores CC-CC e em seguida os resultados dos sistemas conectados 
à rede elétrica. No Anexo E são apresentados os diagramas elétricos completos de todos os 
conversores, do circuito de controle bem como as fotos dos protótipos. Todavia, os esquemas 
elétricos dos conversores de potência são apresentados logo abaixo. 
 
Fig. 6.50 – Esquema elétrico simplificado do conversor 
Ponte Completa. 
Fig. 6.51 – Esquema elétrico simplificado do conversor 
Meia Ponte. 
 
Fig. 6.52 – Esquema elétrico simplificado do Inversor. 
A Fig. 6.53 apresenta a forma de onda da tensão, corrente e comando no interruptor S4fb para 
a operação em condições nominais do conversor CC-CC Ponte Completa. A comutação ZVS é 
observada na entrada em condução do interruptor, porém, no bloqueio não é possível devido à 
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impossibilidade de obter a forma de onda da corrente no interruptor sem adicionar a esta a corrente 
no capacitor intrínseco. 
 
Fig. 6.53 Tensão (Ch1 50V/div), corrente (Ch4 10A/div) e sinal de comando (Ch3 25V/div) no interruptor S4fb. 
Quanto ao conversor CC-CC Meia Ponte, os detalhes da comutação suave foram observados 
através das análises das formas de onda dos sinais de comando (Vgate) e de tensão no interruptor. As 
Fig. 6.54 e Fig. 6.55 apresentam o detalhe dos sinais do interruptor S1 para este conversor. Como 
pode ser observado, na entrada em condução (Fig. 6.54), o interruptor só recebe sinal de comando 
após sua tensão ter atingido valor nulo. No bloqueio (Fig. 6.55), somente após ser retirado o sinal de 
comando é que a tensão no interruptor cresce. É importante ressaltar que os sinais de comando dos 
interruptores (Ch3 10V/div) trabalham de -8V à 18V. 
 
Fig. 6.54 – Detalhe do sinal de comando (Ch3 10V/div) e 
da tensão (Ch1 50V/div) no instante que o interruptor S1 
entra em condução. 
 
Fig. 6.55 – Detalhe do sinal de comando (Ch3 10V/div) e 










Fig. 6.56 - Tensão (Ch1 50V/div), corrente (Ch4 10A/div) 
e comando (Ch3 25V/div) no interruptor S4fb para uma 
carga inferior a 30% para o conversor Ponte Completa. 
 
Fig. 6.57 - Tensão (Ch4 50V/div) e comando (Ch3 
10V/div) no interruptor S1 para uma carga inferior a 30% 
no conversor Meia Ponte. 
 
Fig. 6.58 – Tensão no secundário (Ch3 500V/div), tensão 
VAB (Ch1 100V/div) e corrente no indutor ressonante 
(Ch4 10A/div) do conversor Ponte Completa. 
 
Fig. 6.59 – Tensão de saída (Ch1 250V/div) e tensão em 
um dos secundários (Ch3 250V/div) do conversor Ponte 
Completa. 
Para verificar se a faixa de operação com comutação suave especificada em projeto foi 
obtida, os limites inferiores de comutação ZVS foram testados na prática e os resultados são 
apresentados nas Fig. 6.56 e Fig. 6.57. Estas ilustram as comutações nos conversores Ponte 
Completa e Meia Ponte, respectivamente, para situações de carga inferior a 30%. Os conversores 
apresentaram limites parecidos e os resultados atestaram que foi obtida comutação suave para uma 
faixa de aproximadamente 25% até 100% da potência. Mesmos os limites ficando um pouco acima 








sua eficácia na especificação da faixa de operação com comutação suave. Abaixo deste valor o 
rendimento não é comprometido, pois a corrente nos interruptores torna-se baixa. 
A Fig. 6.58 apresenta as formas de onda da tensão em um dos secundários, tensão VAB e 
corrente no indutor ressonante do conversor Ponte Completa. Como se pode observar, os resultados 
corroboram com as formas de onda obtidas por simulação. Na Fig. 6.59, a tensão em um dos 
secundários é ilustrada juntamente com tensão de saída do conversor. 
 
Fig. 6.60 – Forma de onda da corrente no transformador 
do conversor Meia Ponte. 
 
Fig. 6.61 – Forma de onda da tensão na entrada do filtro 
de saída de um secundário do conversor Meia Ponte. 
As Fig. 6.60 e Fig. 6.61 apresentam as formas de onda da corrente no transformador e a 
tensão na entrada do filtro de saída de um dos secundários do conversor Meia Ponte. 
 
Fig. 6.62 – Tensão VAB no conversor Ponte Completa. 
 
Fig. 6.63 – Tensão VAB no conversor Meia Ponte. 
As Fig. 6.62 e Fig. 6.63 apresentam a tensão VAB nos conversores CC-CC Ponte Completa e 
Meia Ponte respectivamente. Pelos resultados é fácil observar com detalhes que enquanto para o 
conversor Meia Ponte os patamares de tensão são dependentes das relações D·Vi e (1-D)·Vi, para o 
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Fig. 6.65 – Curva de rendimento do conversor CC-CC 
Meia Ponte. 
As Fig. 6.64 e Fig. 6.65 apresentam as curvas de rendimento obtidas para os protótipos dos 
conversores CC-CC Ponte Completa e Meia Ponte respectivamente. Como pode ser visto, os 
conversores apresentaram rendimento superior a 91%, alcançando valores de 94% e de 93%, a 
plena carga, para os conversores ponte completa e meia ponte respectivamente. Quanto ao 
rendimento do sistema, este apresentou um valor médio em torno de 86%. 
 
Fig. 6.66 – Tensão do barramento (Ch1 100V/div) e 
corrente do sistema (Ch2 5A/div) durante procedimento 
de partida do sistema. 
 
Fig. 6.67 – Tensão do barramento (Ch1 100V/div) e 
detalhe da corrente de saída do sistema (Ch2 2A/div) em 
regime permanente. 
Na Fig. 6.66, pode-se observar o comportamento da tensão do barramento CC e a corrente 
do sistema durante o procedimento de partida. Em aproximadamente 2s, as malhas de controle 
atuam no sistema controlando a tensão e a corrente no mesmo. Nos próximos 4s, o sistema entra em 
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regime, e, caso as condições de incidência solar e de qualidade da rede estejam dentro de padrões 
preestabelecidos, o primeiro estágio passa a buscar o ponto de máxima potência. 
A Fig. 6.67 apresenta a tensão de barramento, com o sistema operando em regime 
permanente, e a corrente no sistema. Observa-se que neste caso o sistema encontra-se atuando como 
filtro ativo e sem a participação do primeiro estágio. Esta situação acorre em períodos de baixa 
incidência solar ou durante a noite. 
 
Fig. 6.68 – Corrente na rede elétrica (Ch1 1A/div) e sinal 
do compensador de tensão (Ch1 1V/div). 
 
Fig. 6.69 – Corrente de saída do sistema (Ch1 1A/div) 
durante o procedimento de desligamento. 
Na Fig. 6.68 o procedimento de partida também é ilustrado mediante as formas de onda da 
corrente na rede elétrica e do sinal do compensador de tensão, contudo contemplando a atuação do 
primeiro estágio durante o processo de busca da melhor condição de operação. Analisando as 
formas de onda observa-se que à medida que o estágio CC-CC aumenta a potência processada, o 
compensador de tensão detecta a tendência de aumento do nível de tensão do barramento 
provocando um aumento no sinal de controle. Consequentemente, há um aumento no sinal de 
referência de corrente e, por conseguinte, da corrente na rede elétrica. 
O desligamento do sistema também foi analisado e apresentado na Fig. 6.69, que ilustra a 
corrente na rede elétrica. Esse desligamento foi provocado pelo usuário mediante o acionamento da 
chave geral. Neste instante, os microcontroladores entram no modo de desligamento e atuam de 
maneira a desconectar os conversores da rede elétrica. 
CAPÍTULO VI 229
 
Fig. 6.70 – Corrente na carga (Ch1 2A/div) e tensão na 
rede elétrica (Ch2 100V/div).  
 
Fig. 6.71 – Corrente no indutor de saída do sistema (Ch1 
2A/div) com este operando sem geração fotovoltaica. 
A Fig. 6.70 apresenta a tensão na rede elétrica e a corrente (IL) drenada pela carga não-linear 
conectada ao sistema. Considerando inicialmente o sistema operando como um filtro ativo puro, ou 
seja, sem geração solar fotovoltaica, as correntes de saída do inversor e na rede elétrica comportam-
se, respectivamente, como nas Fig. 6.71 e Fig. 6.72. Pode-se observar que, assim como havia sido 
demonstrado nos resultados de simulação, a malha de controle força a corrente na rede seguir um 
formato senoidal gerando na saída do sistema a corrente ilustrada na Fig. 6.71. 
 
Fig. 6.72 – Corrente na rede elétrica (Ch1 2A/div) 
quando o sistema opera como filtro ativo puro. 
 
Fig. 6.73 – Corrente no indutor de saída do sistema (Ch1 
2A/div) juntamente com a tensão da rede (Ch2 100V/div). 
As mesmas correntes são novamente apresentadas nas Fig. 6.73 e Fig. 6.74, todavia, 
conjuntamente com a tensão da rede elétrica. O fato da corrente na rede encontrar-se em fase com a 
tensão, demonstra que o fluxo de potência se dá no sentido rede → sistema. 
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As correntes no indutor de saída do sistema (Io) e na carga (IL) são apresentadas na Fig. 6.75. 
Observando as formas de onda conclui-se que ao adicioná-las obtém-se como resultado a corrente 
na rede apresentada na Fig. 6.74. 
 
Fig. 6.74 – Corrente na rede elétrica (Ch1 2A/div) e 
tensão na rede (Ch2 100V/div) quando o sistema opera 
como filtro ativo puro. 
 
Fig. 6.75 – Corrente na carga IL (Ch1 2A/div) e corrente 
no indutor de saída do sistema Io (Ch2 2A/div). 
Na Fig. 6.76 é apresentado a corrente de saída do sistema (Io) e a corrente na rede elétrica 
(Is), quando há geração elétrica fotovoltaica suficiente para alimentar a carga e ainda injetar o 
excedente na rede. 
O compensador de tensão controla o sentido do fluxo de potência na rede determinando o 
quanto de potência será injetado ou drenado. Para este caso em questão, o arranjo fotovoltaico gera 
energia suficiente para injetar parte dela na rede. Portanto, o compensador defasa o sinal de 
referência da corrente em 180º, com relação à tensão da rede, e, ajustando a amplitude desta, 
controla o quanto de energia será injetado. Como conseqüência, o controlador de corrente molda o 
formato da corrente na saída do sistema de tal maneira a sempre manter uma corrente senoidal da 
rede elétrica. Vale a pena ressaltar que caso o sistema gere menos energia que o consumido pela 
carga, o controlador de tensão volta a pôr a referência de corrente em fase com a tensão da rede, e 
assim como no caso anterior, controla o quanto de potência será drenado ajustando a amplitude do 
sinal de referência. Portanto, conclui-se que, independente do sentido do fluxo de energia, a malha 
de controle sempre irá moldar uma corrente senoidal na rede elétrica. 
A corrente na rede elétrica é novamente apresentada na Fig. 6.77, porém junto com a tensão 
da rede. A corrente encontra-se 180º defasada da tensão comprovando que o fluxo de energia flui do 
sistema solar fotovoltaico para a rede elétrica. É importante ressaltar que as aquisições foram feitas 
do ponto de vista da rede e não da saída do inversor. 
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Fig. 6.76 – Corrente de saída do inversor IO (Ch1 2A/div) 
e corrente injetada na rede elétrica IS (Ch2 2A/div). 
 
Fig. 6.77 – Corrente na rede Is (Ch1 2A/div) e tensão na 
rede elétrica (Ch4 100V/div). 
 
Fig. 6.78 – Corrente de saída do sistema Io (Ch2 2A/div) 
e na rede IS (Ch1 2A/div) quando o sistema gera a 
potência drenada pela carga. 
 
Fig. 6.79 – Corrente no filtro de baixa freqüência (Ch1 
1A/div) e corrente de saída do conversor CC-CC (Ch2 
1A/div). 
A Fig. 6.78 ilustra uma situação particular de operação. Neste caso, são apresentadas as 
correntes na saída do sistema e na rede elétrica. Na ocasião, o sistema solar fotovoltaico está 
gerando praticamente toda a potência drenada pela carga. Portanto, como toda energia gerada é 
consumida por esta, a rede elétrica nem drena nem fornece energia. Conseqüentemente, a corrente 
na rede é nula. 
A influencia do filtro de baixa freqüência no sistema foi testado e os resultados são 
apresentados na Fig. 6.79, onde são ilustradas a corrente que circula pelo filtro e a corrente de saída 
do conversor CC-CC, e na Fig. 6.80, onde é apresentada a corrente fornecida pelo arranjo 
fotovoltaico. Pode-se observar que a componente de baixa freqüência, presente na corrente do 
sistema e originada pela componente alternada da corrente de entrada do inversor, circula pelo 
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filtro. Ao passar pelo filtro essa corrente é adicionada à corrente CC fornecida pelo conversor e a 
corrente resultante é injetada no banco de capacitores do barramento. 
 
Fig. 6.80 – Corrente (Ch2 2A/div) fornecida pelo arranjo 
fotovoltaico com filtro de baixa freqüência. 
 
Fig. 6.81 – Corrente (Ch4 2A/div) fornecida pelo arranjo 
fotovoltaico sem o filtro de baixa freqüência. 
Também foi feito um teste no sistema sem a presença do filtro. A Fig. 6.81 ilustra a corrente 
drenada do arranjo. Observa-se a presença da ondulação de 120Hz, demonstrando assim que sem a 
presença do filtro, esta se propaga pelo conversor CC-CC até a corrente fornecida pelos painéis. 
 
Fig. 6.82 – Corrente de saída do inversor Io (Ch4 1A/div) 
e tensão da rede Vo (Ch3 100V/div) para o sistema de 
500W. 
 
Fig. 6.83 – Corrente de saída do inversor Io (Ch1 2A/div) e 
tensão da rede Vo (Ch4 100V/div) para o sistema de 
1000W. 
As Fig. 6.82 e Fig. 6.83 apresentam as formas de onda da corrente de saída do inversor (Io) e 
da tensão da rede elétrica comercial (Vo) para o sistema projetado para 500W e para 1000W, 
respectivamente. As situações apresentadas correspondem às máximas gerações obtidas pelo 




Fig. 6.84 – Tabela de resultados apresentados pelo 
WaveStar para tensão e corrente na rede com o sistema 
injetando apenas o excedente de energia. 
 
Fig. 6.85 – Tabela de resultados apresentados pelo 
WaveStar para tensão e corrente na rede com o sistema 
injetando toda energia. 
 
Fig. 6.86 – Percentual da amplitude das harmônicas em 
relação à amplitude da fundamental da corrente na rede 
com o sistema injetando o excedente de energia na rede. 
 
Fig. 6.87 – Percentual da amplitude das harmônicas em 
relação à amplitude da fundamental da corrente na rede 
com o sistema injetando toda energia na rede. 
As correntes na rede, para a condição do sistema operando como filtro ativo puro e para a 
condição do sistema injetando energia na rede, foram analisadas pelo software WaveStar e os 
resultados são apresentados, respectivamente, nas Fig. 6.84 e Fig. 6.85. Pode-se observar que ambas 
as correntes apresentaram taxas de distorção harmônica (THD) inferiores a 5% (3,83% para o 
sistema operando sem carga e injetando toda energia na rede e 4,9% para o sistema operando como 
filtro ativo puro). Além disso, ambos apresentaram valores praticamente unitários de fator de 
potência. 
Por fim, as Fig. 6.86 e Fig. 6.87 ilustram o percentual da amplitude das harmônicas em 
relação à amplitude da fundamental da corrente na rede quando o sistema injeta na rede elétrica 




Os resultados de simulação e experimentais, apresentados no presente capítulo, mostram que 
os conversores responderam satisfatoriamente à metodologia de projeto proposta no trabalho. 
Analisando os resultados experimentais conclui-se que as malhas de controle apresentaram um bom 
desempenho, controlando a corrente de saída do sistema, o fluxo de potência e a tensão de 
barramento, demonstrando assim a eficácia da estratégia de controle empregado. 
Além disso, foi demonstrado que é possível aumentar as possibilidades de operação do 
sistema fazendo-o trabalhar como um filtro ativo nos momentos de baixo índice de incidência solar 
e durante os períodos noturnos. Todavia, ficou comprovado que a estratégia de controle pode ser 
simplificada consideravelmente, simplesmente controlando a corrente na rede e não na saída do 
sistema. 
As taxas de distorção harmônica das correntes injetadas na rede apresentaram valores 
inferiores a 5%, demonstrando que, mesmo quando alimentando uma carga não-linear, o sistema 








Este trabalho teve como abordagem principal a utilização da eletrônica de potência no 
processamento de energia gerada a partir de módulos solares fotovoltaicos. Com potências de 
processamento específicas de 500W e 1000W, a pesquisa, além de se enquadrar na área de fontes 
alternativas de energia, ainda aborda o campo de filtros ativos. 
O principal objetivo foi conseguir conciliar, em um mesmo equipamento, diversas 
características, dentre as quais: sistema de dois estágios para processamento de energia elétrica 
fotovoltaica; primeiro estágio operando próximo do ponto de máxima potência do arranjo 
fotovoltaico; injeção de corrente senoidal na rede elétrica; baixo conteúdo harmônico da corrente de 
saída; possibilidade de conexão de cargas ao sistema com ou sem geração solar fotovoltaica; 
sistema de supervisão e proteção, entre outras. 
No intuito de alcançar os objetivos e metas, um protótipo, para as potências supracitadas, foi 
implementado e experimentado. A decisão de se projetar dois sistemas possibilitou o estudo de 
diferentes topologias a serem aplicadas ao primeiro estágio. Para tanto, uma análise completa dos 
conversores foi abordada e uma metodologia de projeto, levando em consideração parâmetros como 
volume dos magnéticos e dos capacitores, redução de componentes, dentre outros, foi apresentada. 
Nesta análise verificou-se, por exemplo, a necessidade de se fixar um valor de tempo morto mínimo 
entre as comutações dos interruptores de modo a se ter um aproveitamento mais amplo da faixa de 
carga para a qual o conversor opera sob comutação ZVS. Além disso, constatou-se que a escolha do 
valor do indutor ressonante não só garante comutação ZVS, para um valor mínimo de carga a ser 
estipulado pelo projetista, como também o correto funcionamento do conversor caso este opere na 
máxima razão cíclica especificada em projeto. 
Os resultados de simulação e experimentais apresentados no último capítulo comprovaram 
que as análises realizadas e levadas em consideração durante o projeto surtiram efeitos, pois os 
conversores apresentaram comutação suave para uma ampla faixa de potência. Além disso, os 
resultados apresentaram rendimento mínimo superior a 91%, com aproximadamente 10% da 
potência nominal de processamento, para ambos os conversor CC-CC, e um rendimento de 94% e 
de 93%, a plena carga, para os conversores ponte completa e meia ponte respectivamente. Os 
resultados podem ser considerados satisfatórios se considerarmos trabalhos semelhantes como [49], 
que apresenta eficiência de 89% a plena carga, e outros como [54], [62] e [105], que apresentaram 
eficiência superior a 94% a plena carga. Considerando que o primeiro estágio processa elevados 
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valores de corrente e que o rendimento total do sistema é obtido a partir do produto dos rendimentos 
dos dois estágios, era de grande importância conseguir bons rendimentos para ambos os estágios, o 
que ficou constatado com os resultados. 
Uma análise da melhor estratégia de controle a ser utilizada nos conversores CC-CC também 
foi contemplada na pesquisa. Para tanto, estudando a fundo as características inerentes aos módulos 
fotovoltaicos, concluiu-se que o controle associado ao primeiro estágio teria unicamente a função de 
forçar o mesmo a operar sempre próximo ao ponto de máxima potência. Desta forma, foi aplicado 
ao conversor CC-CC um controlador de máxima potência. Este foi implementado com o auxilio de 
um microcontrolador, onde foi desenvolvido um algoritmo de máxima potência, que a partir do 
cálculo da variação da potência fornecida pelo arranjo fotovoltaico, determina a melhor razão 
cíclica de operação do conversor. 
Há que se ressaltar também que toda formação de uma base de conhecimento a respeito de 
células fotovoltaicas, necessária para o desenvolvimento do controlador de potência e que foi 
apresentado na forma de uma dissertação de mestrado no próprio INEP [133], também é 
considerada resultado. Os estudos nesta área tomaram tamanha proporção que uma pesquisa 
paralela foi estimulada, sendo o modelo elétrico testado e validado na prática. 
Por fim, no que concerne ao primeiro estágio, foi feito uma análise sobre formas passivas de 
se reduzir ou, praticamente, eliminar a circulação no sistema de componentes de baixa e alta 
freqüência da corrente. Como foi abordado, além da componente de alta freqüência, drenada pelo 
conversor CC-CC, a estrutura monofásica de estágio duplo ainda apresenta uma componente de 
baixa freqüência gerada durante o processo de inversão. Os resultados experimentais da corrente 
drenada do arranjo fotovoltaico pelo sistema e das correntes na saída do conversor e no filtro de 
baixa freqüência demonstraram que os filtros contribuíram bastante para a redução das 
componentes de baixa e alta freqüência na corrente drenada dos painéis. 
Além do primeiro estágio, o trabalho também discorre sobre a topologia CC-CA utilizada 
como segundo estágio no sistema. Para este, boa parte dos esforços foi voltada na aplicação da 
melhor estratégia de controle para a estrutura. Para tanto, foi desenvolvida uma estratégia que além 
de controlar a corrente de saída do sistema, ainda controla o fluxo de potência através do controle 
da tensão de barramento. Os resultados experimentais comprovaram a eficácia da estratégia 
demonstrando que o sistema, além de injetar correntes senoidais e de qualidade na rede elétrica, 
ainda controla o valor eficaz da corrente de acordo com a geração de energia. Foram obtidas taxas 
de distorção harmônicas inferiores a 5% e com fator de potência praticamente unitário. 
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Além disso, a possibilidade do sistema operar com carga conectada antes do ponto de 
conexão com a rede foi considerada assim como o impacto da conexão destas cargas na corrente de 
saída. Os resultados mostraram que controlando a corrente diretamente na rede, era possível 
continuar tendo controle da corrente de saída do sistema, mesmo com cargas e sem adicionar mais 
sensores de corrente. Foi demonstrado que mesmo com a inserção de cargas, as malhas de controle 
impõem na saída do sistema uma corrente de tal maneira que, mesmo para situações de baixos 
índices de incidência solar, a rede elétrica sempre enxerga uma corrente resultante senoidal. 
Portanto, concluiu-se que a estratégia de controle fez com que o sistema funcione de maneira 
similar a um filtro ativo. 
Os circuitos de supervisão e auxiliares também são partes integrantes do protótipo 
implementado e um capítulo inteiro foi dedicado ao assunto. Devido ao grande número de tarefas e 
tomadas de decisões envolvidas e no intuito de aumentar a confiabilidade do sistema ficou decidido 
que a utilização de dois microcontroladores da família PIC seria necessária. As tarefas de cada 
microcontrolador foram divididas de acordo com os conversores, tendo cada PIC que desempenhar 
funções dedicadas. Por exemplo, o algoritmo de máxima potência foi posto em execução no 
primeiro PIC, que atua especificamente no conversor CC-CC. Este, além de lê a tensão e a corrente 
no arranjo fotovoltaico (ipainel e vpainel), variáveis utilizadas no algoritmo de máxima potência, ainda 
lê a tensão de saída do conversor (vcc), gera os comandos dos interruptores e funciona como 
interface entre o usuário e o LCD. O segundo PIC atua especificamente no inversor. Sua função é 
analisar as condições de operação da rede elétrica, ligar e desligar o sistema, habilitar ou desabilitar 
os sinais de comando do inversor e gerar o sinal de referência da corrente de saída do inversor. 
Detalhes dos procedimentos de ligar e desligar o sistema foram abordados e uma estratégia é 
proposta. O capítulo termina relatando alguns circuitos auxiliares utilizados no sistema 
O procedimento de partida, desligamento e supervisão do sistema, apresentados no trabalho, 
também trouxe grande contribuição para solução de questões abordadas em trabalhos anteriores do 
laboratório. A utilização de microcontroladores possibilitou além de colocar em prática um sistema 
de controle de máxima potência aplicado ao primeiro estágio de potência, ainda a supervisão das 
condições da rede elétrica, fundamental para determinar os instantes de entrada e saída do sistema 
fotovoltaico. 
De um modo geral, o trabalho apresentou resultados bastante satisfatórios, pois, do ponto de 
vista de qualidade da energia processada, para parâmetros como limites de harmônicos de corrente, 
máxima TDH, e alto fator de potência o sistema se enquadrou dentro dos limites abordados pelas 
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principais normas [9-12] relacionadas com interconexão de sistemas fotovoltaicos à rede. Além 
disso, parâmetros como, variação de freqüência para operação nominal e variação de tensão de 
operação [9-12], foram utilizados como padrões para o circuito de supervisão. Portanto, o sistema 
também se enquadra para condições relacionadas à rede elétrica. 
Do ponto de vista da eletrônica de potência, o sistema pode ser resumido como sendo de 
duplo processamento, com capacitor de desacoplamento entre estágios de potência, isolado 
eletricamente por meio de um transformador operando em alta freqüência e, por fim, com o 
segundo estágio comutando em alta freqüência. Ao mesmo tempo em que estas características 
favoreceram o sistema em alguns pontos, por outro lado, agregaram algumas dificuldades. Por 
exemplo – o duplo processamento, adicionado à estratégia de controle, traz a possibilidade de fazer 
o primeiro estágio ter a função de apenas elevar a tensão do arranjo e seguir a máxima condição de 
potência do painel. Além disso, torna possível a inserção de transformadores em alta freqüência, 
que são menos volumosos, mais leves e mais baratos, quando comparados aos projetados para baixa 
freqüência. Em contrapartida, a associação de conversores faz com que a eficiência total do circuito 
seja afetada, o que foi verificado no presente caso, que apresentou rendimento médio total em torno 
de 86%. Este resultado encontra-se em concordância com os obtidos em outros trabalhos ([27] e 
[31–33]) que se enquadram na mesma conformação. Outro exemplo seria o fato do segundo estágio 
comutar em alta freqüência. Enquanto esta característica favorece o projeto do primeiro estágio e 
propicia um melhor desacoplamento entre o módulo e a rede, por outro lado, as perdas por 
comutação contribuem para o aumento das perdas totais do sistema [44–48]. 
É interessante relatar que há sistemas que operam com o inversor comutando em baixa 
freqüência [40–43], ou seja, com perdas por comutação praticamente nulas. Mas, por outro lado, 
estes mesmos sistemas apresentam outras características que contribuem, de certa maneira, 
negativamente. Há também trabalhos que conseguem conciliar as qualidades do estágio CC-CA 
comutando em baixa freqüência com as vantagens do mesmo comutando alta. Por exemplo, em 
[108-109], os autores propõem um sistema monofásico de duplo processamento com ambos os 
estágios sendo parcialmente modulado de maneira senoidal. Neste caso, enquanto a tensão do 
arranjo permanecer superior ao valor instantâneo da tensão de saída do sistema, o primeiro estágio 
permanece desligado, com o arranjo sendo conectado ao inversor através de um diodo de “bypass” e 
o segundo estágio comutando em alta freqüência sendo modulado senoidalmente. Desta forma, 
nesta etapa de operação, não há perda por comutação e condução no primeiro estágio, ficando a 
eficiência do sistema relacionada apenas ao inversor. Por outro lado, quando o valor instantâneo da 
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tensão de saída do sistema ultrapassa o valor da tensão fornecida pelo arranjo, o primeiro estágio 
entra em operação, comutando em alta freqüência e produzindo na saída uma forma de onda 
modulada quase senoidal. Consequentemente, o inversor passa a operar em baixa freqüência e 
sincronizado de acordo com a polaridade da tensão. Assim, como este passa a apresentar apenas 
perdas por condução, a eficiência do sistema fica quase que totalmente relacionada às perdas do 
primeiro estágio. O sistema apresentou alta eficiência (superior a 96%), quando comparado às 
estruturas convencionais. Todavia, este é demonstrado alimentando cargas resistivas. Portanto, 
possivelmente a malha de controle monitora a tensão gerada pelo inversor e não a corrente de saída. 
Além disso, como não há conexão com a rede elétrica, não há preocupação nem com o sincronismo 
e nem com os níveis eficazes da tensão gerada pela concessionária, além, é claro, com entrada e 
saída do sistema. Sendo assim, de certa maneira, a implementação de uma versão do sistema 
conectada à rede elétrica, possivelmente, apresentará um sistema de controle mais complexo. 
Por conseguinte, durante a pesquisa, além da preocupação com a qualidade da energia 
processada e injetada na rede elétrica, também foi levado em consideração questões relacionadas à 
eficiência, robustez e confiabilidade do sistema. 
Por fim, como foi mencionado no início da seção, a pesquisa foi direcionada para a área de 
processamento de energia gerada a partir de módulos fotovoltaicos. Todavia, mesmo a pesquisa 
objetivando a inserção na rede elétrica da energia gerada pelo arranjo fotovoltaico, fica claro que o 
trabalho consubstancia uma grande diversidade de áreas da engenharia elétrica, expondo 
contribuições que vão desde fundamentos da física dos materiais semicondutores até eletrônica 
digital, passando pela eletrônica de potência e controle. 
Em linhas gerais, os trabalhos desenvolvidos nos diversos centros de pesquisa demonstram 
que a eletrônica de potência vem comprovando ano após ano sua eficácia e excelente desempenho 
quando aplicada a sistemas de geração de energia alternativa. O mundo inteiro hoje pesquisa novas 
topologias de conversores, mais eficientes e com custos menores de produção, no intuito de 
viabilizar mais e mais sua utilização e tornar a energia fotovoltaica cada vez mais competitiva no 
mercado de geração de energia elétrica. 
O domínio das tecnologias mundiais envolvidas na geração direta de energia a partir do sol é 
de fundamental importância para o Brasil, que por suas dimensões continentais, apresenta regiões 
extremamente favoráveis à exploração de tal fonte. Esta tecnologia também traria benefícios a 
regiões mais pobres e remotas que possuem carência de energia elétrica. O problema é que sem um 
suporte financeiro, voltado principalmente para a formação do pessoal humano, todo este potencial 
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energético, ainda praticamente inexplorado, acaba se tornando inutilizável, deixando o Brasil no 
grupo de países totalmente dependente de fontes de energia convencionais, e alheio a uma que 
possa servir de base para um desenvolvimento sustentável. 
Quanto às possibilidades de trabalhos futuros na área de geração de energia a partir painéis 
fotovoltaicos, estas podem se dar sob diversas frentes, e algumas dessas possibilidades de pesquisas 
em sistemas monofásicos, são citadas a seguir: 
a. Uma possibilidade seria pesquisar sistemas mistos de geração de energia. Nestes 
sistemas, além da possibilidade da conexão dos módulos fotovoltaicos, o mesmo ainda 
disponibilizaria conexões para outros tipos de fontes. Todas as fontes alimentariam o 
mesmo banco de capacitores e um único inversor. Tais sistemas podem ser aplicáveis 
perfeitamente a fontes ininterruptas de energia, que apresentariam três diferentes fontes 
de entrada: a rede elétrica comercial, os painéis fotovoltaicos e um banco de baterias. 
Uma vantagem seria a redução do consumo de energia da concessionária, contribuindo 
diretamente numa economia para o consumidor. Outra vantagem estaria na possibilidade 
do arranjo fotovoltaico também poder fornecer energia durante a falta da rede comercial, 
aliviando o banco de baterias e conseqüentemente prolongando o tempo de duração de 
operação durante a falta de energia convencional. Neste tipo de configuração, a potência 
demandada pela carga seria superior à potência que o arranjo fotovoltaico poderia 
fornecer, uma vez que os dois primeiros circuitos do estágio de entrada podem drenar 
energia tanto da rede elétrica como dos painéis fotovoltaicos. Assim, os painéis 
fornecem apenas parte da potência de saída e a concessionária fornece o restante. 
Durante um dia claro e com intensa insolação, o arranjo fotovoltaico é capaz de fornecer 
a maior parte da potência demandada enquanto uma pequena quantidade é fornecida pela 
rede elétrica. Por outro lado, a rede fornecerá a maior parcela de potência quando a 
potência fornecida pelos painéis for pequena em um dia nublado. Durante a noite, toda a 
potência é fornecida pela rede comercial. Caso haja uma interrupção no fornecimento de 
energia por parte da concessionária, o banco de baterias é acionado para manter o 
fornecimento de energia à carga. Desta forma, o terceiro circuito do estágio só atua na 
ausência da rede elétrica comercial. Vale ressaltar que, caso a interrupção ocorra durante 
o dia e sob condições favoráveis de incidência solar, o banco de baterias fornecerá 
apenas uma parte da potência demandada, sendo o restante suprido pelos painéis 
fotovoltaicos. 
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b. Também seria interessante pesquisar sistemas conectados à rede onde os estágios CC-
CC processariam apenas parte da energia dos painéis. Por exemplo, para conectar um 
sistema fotovoltaico à rede elétrica, este tem que gerar na entrada, tensões superiores ao 
valor de pico da tensão da rede. Todavia, como a tensão do arranjo varia durante o dia, 
usa-se um conversor CC-CC para elevar esta tensão. Em geral, desde que a menor tensão 
do arranjo usualmente é inferior à tensão exigida para conexão com a rede, sempre há 
uma diferença entre a tensão de saída do arranjo e a tensão exigida pelo barramento. 
Consequentemente, a tensão de especificação do barramento pode ser obtida 
adicionando-se essa diferença à tensão de saída do arranjo. Portanto, uma outra 
possibilidade de pesquisa seria nos sistema onde o primeiro estágio geraria somente a 
diferença de tensão entre o arranjo e o barramento contínuo do inversor. A grande 
vantagem desta configuração é a possibilidade de se obter altos rendimentos, uma vez 
que o primeiro estágio processaria bem menos energia, ou até mesmo nenhuma, nos 
casos onde a tensão do arranjo for maior ou igual ao valor de pico da tensão da rede. 
c. Por fim, uma outra possibilidade seria a pesquisa de integração entre o conversor e o 
módulo fotovoltaico. Este tipo de configuração, além de eliminar o problema de 
diferentes perdas entre módulos, por fazer uso de somente um, ainda possibilita um 





A. ESQUEMÁTICO E NETLIST PARA A SIMULAÇÃO DOS 
CONVERSORES ESTÁTICOS 
A.1. ESQUEMÁTICO PARA A SIMULAÇÃO DO CONVERSOR MP PWM 
ZVS 
A Fig. A.1 ilustra o diagrama esquemático do conversor MP ZVS PWM utilizado na 
simulação. 
 
Fig. A.1 – Esquemático utilizado na simulação do conversor MP ZVS PWM. 
A.1.1. NETLIST PARA A SIMULAÇÃO DO CONVERSOR MP PWM ZVS 
* source HB_TRAFO_CLAMP_2 
I_IphM         N00355 N00293 DC 12.4Adc   
C_C3         N08037 N01242  18u   
Kn_K1         L_Lp L_Ls  
+ L_Ls2    0.99999 
R_Rse         N02073 N02263  0.07   
R_R5         N00355 N01136  1m   
D_Dr7         0 N41257 HFA06TB120  
C_Ce1         N00623 N52325  20u   
L_Lf2         N41280 N01728  2.4mH   
R_R4         N08037 N01242  4.7   
C_C1         N01242 N00686  500pF   
C_Ce2         N00355 N53192  10u   
C_Co2         N41590 0  940u IC=150  
D_Dr1         N01701 N01667 hfa06tb120  
R_Rpm         N00355 N00293  268.75   
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C_Cin         N32569 N00355  4000u IC=80  
C_C2         N01136 N01242  500pF   
L_Ls         N01701 N01762  1.871mH   
X_S1    S1 0 N05152 N01242 SCHEMATIC1_S1  
R_Rse2         N41590 N01728  0.07   
V_VS1         S1 0 
+PULSE 0 5 0 1n 1n 3.204u 10u 
D_Dp         N00293 N00481 MBR1045  
L_Lf         N01667 N02073  2.4mH   
C_Co         N02263 N01728  940u IC=150  
X_S2    S2 0 N05119 N01136 SCHEMATIC1_S2  
D_Dr2         N01762 N01667 HFA06TB120  
R_Rse_c2         N53192 N00623  4.5m   
R_Ro         0 N02073  168.42   
L_Ls2         N41257 N41425  1.871mH   
V_Vd         N00481 N00355 107.2Vdc 
V_V3         S2 0   
+PULSE 0 5 3.347u 1n 1n 6.510u 10u 
R_R8         N00644 N00606  1m   
L_Lr         N08037 N06392  665.3nH   
D_Dr4         N01728 N01762 HFA06TB120  
D_D1         N01242 N00686 Dbreak  
L_Lp         N06392 N00623  34.74uH   
D_Dr3         N01728 N01701 HFA06TB120  
D_D2         N01136 N01242 Dbreak  
D_D7         N00686 N05152 Dbreak  
D_Dr6         N41425 N41280 HFA06TB120  
D_D8         N01242 N05119 Dbreak  
C_Cppleno         N00644 N00355  2.2u   
D_Dr8         0 N41425 HFA06TB120  
R_RSE_Cin         N00644 N32569  0.026   
R_R3        N01762 N00623  100meg   
R_R2        N00606 N00686  1m   
D_Dr5      N41257 N41280 HFA06TB120  
R_Rse_c1   N52325 N00606  4.5m   
R_Rsm       N00644 N00293  2   
.subckt SCHEMATIC1_S1 1 2 3 4   
S_S1         3 4 1 2 _S1 
RS_S1         1 2 1G 
.MODEL         _S1 VSWITCH Roff=1e6 Ron=39m Voff=0.0V 
Von=1.0V 
.ends SCHEMATIC1_S1 
.subckt SCHEMATIC1_S2 1 2 3 4   
S_S2         3 4 1 2 _S2 
RS_S2         1 2 1G 
.MODEL         _S2 VSWITCH Roff=1e6 Ron=39m Voff=0.0V 
Von=1.0V 
.ends SCHEMATIC1_S2 
A.2. ESQUEMÁTICO PARA A SIMULAÇÃO DO CONVERSOR PC PWM 
ZVS 
A Fig. A.2 ilustra o diagrama esquemático do conversor Ponte Completa utilizado na 
simulação. 
A.2.1. NETLIST PARA A SIMULAÇÃO DO CONVERSOR PC PWM ZVS 
* source FB_OT_IDEAL 
R_R7         N04693 N61090  0.018   
C_C2         N104191 N00287  500p   
D_D9         N19427 N105245 Dbreak  
R_Rt3         N108274 N108268  0.1   
R_R17         N00743 N82763  8.2   
C_C3         0 N00743  500p   
R_R15         N00743 N105245  1m   
R_R2         0 N04693  1meg   
R_R13         N108420 N108486  0.018   
L_L3         N145567 N04693  4m IC=1.1  
C_C6         N00743 N82763  10u   
C_C4         0 N01953  500p   
R_RLo1         N108264 N145567  0.1   
V_V4         COMANDO4 0   
+PULSE 0 15 1u 10n 10n 4.78u 10u 
R_R20         N445019 N49052  4   
L_Lt2         N16033 N04843  79.365mH   
R_R6         0 N108420  1meg   
D_D50         N04693 N16133 Dbreak  
V_V2         COMANDO2 0   
+PULSE 0 15 6u 10n 10n 4.78u 10u 
D_D53         N108424 N108264 Dbreak  
C_C5         N04921 N61090  470u IC=200  
D_D12         N19793 N104191 Dbreak  
X_S3    COMANDO3 0 N00743 N19596 SCHEMATIC1_S3  
R_Rsein         0 N50817  0.013   
X_S1    COMANDO1 0 N00287 N19427 SCHEMATIC1_S1  
D_D47         N445019 N445639 Dbreak  
L_L2         N15847 N04921  4m IC=1.1  
D_D10         N19596 0 Dbreak  
R_Rt2         N16133 N16033  0.1   
D_D49         N04843 N12323 Dbreak  
D_D52         N108274 N108264 Dbreak  
D_D55         N108420 N108424 Dbreak  
V_V7         N445639 0 107.2Vdc 
D_D1         N105245 N00287 Dbreak  
D_D2         N104191 N00287 Dbreak  
R_R14         N49052 N00287  0.1   
R_R16         N01953 N104191  1m   
C_C7         N04693 N108486  470u IC=200  
V_V3         COMANDO3 0   
+PULSE 0 15 5u 10n 10n 4.78u 10u 
D_D3         0 N00743 Dbreak  
R_R18         N04921 N108420  336   
L_Lr         N82763 N299236  5.2uH   
V_V1         COMANDO1 0   
+PULSE 0 15 0 10n 10n 4.78u 10u 
D_D4         0 N01953 Dbreak  
X_S4    COMANDO4 0 N01953 N19972 SCHEMATIC1_S4  
I_I1         0 N445019 DC 6.2Adc   
X_S2    COMANDO2 0 N00287 N19793 SCHEMATIC1_S2  
D_D11         N19972 0 Dbreak  
R_R21         0 N445019  537.5   
L_Lt1         N299236 N01953  3.5m   
D_D48         N16133 N12323 Dbreak  
D_D51         N04693 N04843 Dbreak  
D_D54         N108420 N108274 Dbreak  
C_C1         N105245 N00287  500p   
Kn_K1         L_Lt1 L_Lt2  
+ L_Lt3    1 
R_RLo         N12323 N15847  0.1   
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C_Cinelet         N49052 N50817  2m IC=83.5  
C_Cinpp         0 N49052  470n IC=83.5  
L_Lt3         N108268 N108424  79.365mH   
.subckt SCHEMATIC1_S3 1 2 3 4   
S_S3         3 4 1 2 _S3 
RS_S3         1 2 1G 
.MODEL         _S3 VSWITCH Roff=1e6 Ron=10m Voff=0.0V 
Von=1.0V 
.ends SCHEMATIC1_S3 
.subckt SCHEMATIC1_S1 1 2 3 4   
S_S1         3 4 1 2 _S1 
RS_S1         1 2 1G 
.MODEL         _S1 VSWITCH Roff=1e6 Ron=20m Voff=0.0V 
Von=1.0V 
.ends SCHEMATIC1_S1 
.subckt SCHEMATIC1_S4 1 2 3 4 
S_S4         3 4 1 2 _S4 
RS_S4         1 2 1G 
.MODEL         _S4 VSWITCH Roff=1e6 Ron=20m Voff=0.0V 
Von=1.0V 
.ends SCHEMATIC1_S4 
.subckt SCHEMATIC1_S2 1 2 3 4   
S_S2         3 4 1 2 _S2 
RS_S2         1 2 1G 








































A.3.  ESQUEMÁTICO PARA A SIMULAÇÃO DO SISTEMA COMPLETO 
 
Fig. A.3 – Esquemático utilizado na simulação do sistema completo. 
A.3.1. NETLIST PARA A SIMULAÇÃO DO SISTEMA COMPLETO
BDIODE1 BD14 0    
BDIODE1 BD13 0    
BDIODE1 BD11 1    
C Cp 1u , 0    
C C13 18u , 0    
C C12 500p , 0    
C C10 500p , 0    
C Ce2 10u , 0    
C Ce1 20u , 0    
C C9 39u , 0    
C C8 330u , 0    
C C7 39u , 0    
C C6 820n , 0    
C C4 27p , 0    
C C3 2.2n , 0    
COMP COMP7    
COMP COMP6    
COMP COMP5    
COMP COMP2    
COMP COMP1    
DIODE D6 0    
DIODE D3 0    
DIODE D4 0    
DIODE D2 0.3    
DIODE D1 0    
DIVD DIVD1    
GATING G17 0.1 ,  180 360.    
GATING G16 0.1 ,  0 180.    
GATING G2 100000 ,  120.5 354.85    
GATING G1 100000 ,  0 115.34    
GATING G15 0.1 ,  0 360.    
GATING G14 0.1 ,  30 360.    
IDC Iph 12.4    
IGBT IGBT2 0 , 0    
IGBT IGBT1 0 , 0    
IGBT IGBT6 0 , 0    
IGBT IGBT5 0 , 0    
IP IRede    
ISEN ISEN1 0.48    
L L9 1.76m , 0    
L L3 1.76m , 0    
L L7 15u , 0    
L L6 2.4m , 0    
L Lcc 2.4m , 0    
L Lo2 5.2m , 0    
L Lo 5m , 0    
LIM LIM1 -5.6 , 5.6    
MOSFET S2 0 , 0    
MOSFET S1 0 , 0    
MULT MULT2    
NOTGATE NOT2    
NOTGATE NOT1    
ONCTRL ON12    
ONCTRL ON11    
ONCTRL ON10    
ONCTRL ON8    
ONCTRL ON7    
ONCTRL ON6    
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ONCTRL ON5    
ONCTRL ON4    
ONCTRL ON1    
OP_AMP OP_AMP4 12 V, -12 V   
OP_AMP OP_AMP2 15 V, -15 V   
R R40 1000  1/4W   
R Rs 2  1/4W   
R Rp 268.75  1/4W   
R R23 4.7  1/4W   
R R39 10  1/4W   
R R38 783  1/4W   
R R35 10K  1/4W   
R R34 1K  1/4W   
R R33 100K  1/4W   
R R32 7416  1/4W   
R R31 660k  1/4W   
R R30 100k  1/4W   
R R27 1k  1/4W   
R R26 5.6k  1/4W   
R R25 22k  1/4W   
R R24 1k  1/4W   
R Rin-rush 60  1/4W   
R R16 100k  1/4W   
R R15 100k  1/4W   
R R14 100k  1/4W   
R R13 100k  1/4W   
R R12 6k  1/4W   
R R11 12k  1/4W   
R R10 1k  1/4W   
R R9 5.6k  1/4W   
R R8 22k  1/4W   
R R5 1k  1/4W   
R R7 820k  1/4W   
R R6 1000k  1/4W   
R R4 150k  1/4W   
R R3 12k  1/4W   
RC RC8 0.1 , 1000u , 0    
RC RC7 0.1 , 1000u , 0    
RC RC6 0.052 , 2000u , 0    
RC RC4 0.052 , 2000u , 0    
RC RC5 0.1 , 2000u , 0    
RC Cdc 0.1 , 2000u , 0    
RC RC3 0.1 , 620u , 150    
RL RL1 0.1 , 3m , 0    
SSWI SS28    
SSWI SS27    
SSWI SS26    
SSWI SS25    
SSWI SS9    
SSWI SS8    
SSWI SS6    
SSWI SS5    
SSWI SS2    
TF_1F_3W T_31 0.0001 , 0.0001 , 0.0001 , 665E-009 
, 0.1u , 0.1u , 34.74u , 7 , 50 , 50   
VDC VDC9 107.2    
VDC VDC8 10    
VDC VDC2 5    
VDC VDC7 15    
VDC VDC1 15    
VP VCv    
VP Vc    
VP V5    
VP2 Vrede    
VSEN VSEN3 1    
VSEN VSEN1 0.0125    
VSIN V11 10 , 60Hz , 180 , 0 , 0    
VSIN Va 311 , 60Hz , 0 , 0 , 0    
VTRI VTRI2 10.4 , 20k , 0.5 , -5.2 V, 0 sec, 0 deg 
  





B. DIAGRAMA DE BLOCOS UTILIZADO NO SIMULINK PARA 
SIMULAÇÃO DO MODELO ELÉTRICO DO PAINEL 
B.1. BLOCO PRINCIPAL DE SIMULAÇÃO 
A Fig. B. 1 ilustra o diagrama de blocos principal, destacando os sub-blocos 1, 2, 3 e 4. 
 
Fig. B.1 – Bloco principal de simulação do modelo do painel. 




Fig. B. 1 – Sub-bloco 1 do grupo principal. 
 
 
Fig. B. 2 – Sub-grupo 1a do sub-bloco 1. 
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Fig. B. 3 – Sub-grupo 1b do sub-bloco 1. 
 
Fig. B. 4 – Sub-grupo 1c do sub-bloco 1. 
 
 
Fig. B. 5 – Sub-grupo 1d do sub-bloco 1. 
B.1.2.  SUB-BLOCO 2 DO BLOCO PRINCIPAL 
 
Fig. B. 6 – Sub-grupo 2 do grupo principal. 
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Fig. B. 7 – Sub-grupo 3 do grupo principal. 
 




C. CÓDIGOS FONTE DOS MICROCONTROLADORES 
C.1. CÓDIGO FONTE DO PRIMEIRO PIC 
;######################################################################## 
;PROGRAMA DE UM RELÓGIO, SEGUIDOR DE MÁXIMA POTÊNCIA, PROTEÇÃO 
;E SUPERVISÃO UTILIZANDO MICROCONTROLADOR PIC E LCD FINALIDADE: 
;TESE DE DOUTORADO 
;DESENVOLVIMENTO: ENG. KLEBER SOUZA 
;COLABORAÇÃO: ENG. FELIPE VALORE 
;01 DE JANEIRO DE 2007 
LIST  p=18f1220  ;INFORMA O PIC UTILIZADO 
RADIX  DEC  
INCLUDE <p18f1220.inc>   
;################ PAGINAÇÃO DE MEMÓRIA ############################# 
#DEFINE FLAG_PULSO FLAGS_TIMER0,0; CONTROLE DE TEMPO DA 
MAQPUL 
#DEFINE FLAG_TELA FLAGS_TIMER0,1;CONTROLE DE TEMPO DA 
MAQTELA 
#DEFINE FLAG_LCD FLAGS_TIMER1,0; CONTROLE DE TEMPO DA MAQLCD 
#DEFINE FLAG_BOTAO FLAGS_TIMER1,1; CONTROLE DE TEMPO DO BOTÃO 
#DEFINE FLAG_MPPT  FLAGS_TIMER1,2; CONTROLE DE TEMPO DO MPPT 
#DEFINE FLAG_LINHA FLAGS,0 
#DEFINE FLAG_NOVALINHA FLAGS,1 
#DEFINE RS PORTB,0 
#DEFINE EN PORTB,1  
#DEFINE LINE1 0x81 
#DEFINE LINE2 0x91 
;############### DEFINICOES DE VARIAVEIS ############################## 
CBLOCK  0xBA ; ENDEREÇO INICIAL DA MEMÓRIA DE USUÁRIO 
 ;81 A A0:  RESERVADO P/ BUFFER DO LCD (32 POSICOES) 
 ;A1 A B8   RESERVADO P/ VETORES DE MÉDIA MÓVEL 
X  ; DEFINE POSICAO DE MEMORIA AUXILIAR 
TEMPO  ; VARIAVEL QUE DETERMINA TEMPO NA ROTINA MS 
VALOR 
FLAGS  ; FLAGS DE USO GERAL NÃO TEMPORIZADOS 
FLAGS_TIMER0 ; FLAGS TEMPORIZADOS 100ms (TIMER0) 
FLAGS_TIMER1 ; FLAGS TEMPORIZADOS 1ms (TIMER1) 
FLAGS_SINAL ;FLAG DE CONTROLE DO SINAL DOS DELTAS DE V E I 
VARLOC ; VARIAVEL AUXILIAR DE USO TEMPORARIO (LOCAL) 
VARAUX ; VARIAVEL AUXILIAR DE USO TEMPORARIO (LOCAL) 
DADO ; VARIAVEL P/ENVIO AO LCD 
W_TEMP ; REGISTRADOR TEMPORÁRIO PARA INTERRUPÇÕES LP 
W_TEMP2 ; REGISTRADOR TEMPORÁRIO PARA INTERRUPÇÕES HP 
STATUS_TEMP ;REGISTRADOR TEMPORÁRIO PARA INTERRUPÇÕES LP 
STATUS_TEMP2 ;REGISTRADOR TEMPORÁRIO PARA INTERRUPÇÕES HP 
BUFFER_LCD  ; ARMAZENA VALOR A SER ESCRITO NO LCD 
CONT_LCD ; PONTEIRO DE BUFFER DE LCD/CONTADOR DE TEMPO 
SEGUNDO  ; ARMAZENA SEGUNDOS DO RELÓGIO 
MINUTO  ; ARMAZENA MINUTOS DO RELÓGIO 
HORA  ; ARMAZENA HORAS DO RELÓGIO 
SEMANA  ; ARMAZENA DIA DA SEMANA 
DIA  ; ARMAZENA DIA DO MÊS 
MES  ; ARMAZENA MES 
ANO  ; ARMAZENA ANO 
HORADES  ; ARMAZENA HORA DE DESPERTAR 
MINDES  ; ARMAZENA MINUTO DE DESPERTAR 
FUNCAO  ; INDICA FUNCAO A SER EXECUTADA 
PULSO  ; ARMAZENA PULSO (1s NO RELÓGIO) 
;VAR. USADAS NAS FUNÇÕES MATEM. DO PIC (A/D, MPPT E REZÃPO CÍCLICA) 
TENSAOCCH ;VAR. Q ARMAZ. BYTE SUP. DA TENSÃO NO BARRAMENTO CC 
TENSAOCCL ;VAR. Q ARMAZ. BYTE INF. DA TENSÃO NO BARRAMENTO CC 
TENSAOPH ;VAR. Q. ARMAZ. BYTE SUP. DA TENSÃO NO PAINÉL 
TENSAOPL ;VAR. Q ARMAZENA BYTE INFERIOR DA TENSÃO NO PAINÉL 
CORRENTEPH ;VAR. Q ARMAZENA BYTE SUPERIOR DA CORRENTE NO PAINÉL 
CORRENTEPL ;VAR. Q ARMAZENA BYTE INFERIOR DA CORRENTE NO PAINÉL 
TENSAOPH_BKP ;VAR. Q ARMAZ. BKP DO BYTE SUP. DA TENSÃO NO PAINÉL 
TENSAOPL_BKP ;VAR. Q. ARMAZ. BKP DO BYTE INF DA TENSÃO NO PAINÉL 
CORRENTEPH_BKP ;VAR. Q ARMAZ. BKP DO BYTE SUP. DA COR. NO PAINÉL 
CORRENTEPL_BKP ;VAR. Q ARMAZ. BKP DO BYTE INF. DA COR. NO PAINÉL 
LEITURAH ;VAR. Q ARMAZ. BYTE SUP. DE RESULTADO DA CONVERSÃO 
LEITURAL ;VAR. Q ARMAZ. BYTE INF. DE RESULTADO DA CONVERSÃO 
RCL ;VAR Q ARMAZ. O VALOR DA RAZÃO CÍCLICA 
RCL_MIN ;VAR. QUE ARMAZENA O VALOR MÍNIMO DA RAZÃO CÍCLICA 
RCL_MAX ;VAR. QUE ARMAZENA O VALOR MÁXIMO DA RAZÃO CÍCLICA 
CANALAD ; VAR QUE ARMAZENA O CANAL DE A/D 
POTENCIA0 ;BYTE MENOS SIGNIFICATIVO DA POTÊNCIA (4 BYTES) 
POTENCIA1 ;BYTE INTERMEDIÁRIO (2º) DA POTÊNCIA (4 BYTES) 
POTENCIA2 ;BYTE INTERMEDIÁRIO (3º) DA POTÊNCIA (4 BYTES) 
POTENCIA3 ;BYTE MAIS SIGNIFICATIVO DA POTÊNCIA (4 BYTES) 
DELTAVH ;VAR. Q ARMAZ. BYTE MAIS SIGNIF. DA DIF. DAS TENSÕES 
DELTAVL ;VAR. Q ARMAZ. BYTE MENOS SIGNIF. DA DIF. DAS TENSÕES 
DELTAIH ;VAR. Q ARMAZ. BYTE MAIS SIGNIF. DA DIF. DAS CORRENTES 
DELTAIL ;VAR. Q AMAZ. BYTE MENOS SIGNIF. DA DIF. DAS CORRENTES 
TEMP ;VAR. Q ARMAZ. TEMP. OS RESULTADOS DOS DELTAS 
VARPOS1 ; INDICA POSIÇÃO 1 NA TELA (UNIDADES) 
VARPOS2 ; INDICA POSIÇÃO 2 NA TELA (DEZENAS) 
VARPOS3 ; INDICA POSIÇÃO 3 NA TELA (CENTENA) 
VARPOS4 ; INDICA POSIÇÃO 4 NA TELA (MILHAR) 
VARIÁVEIS AUXILIARES NAS OPERAÇÕES E CONTAGENS 
NUMBIN ; CONVERTE BINÁRIO EM NÚMERO P/EXPOR NA TELA 
NUMBINH ; CONVERTE BINÁRIO (BYTE SUP.) EM NÚM. P/ EXPOR NA TELA 
CONTLIB ; CONTADOR AUXILIAR P/TRATAR DO RUÍDO DO BOTÃO 
CONTAJUSTE ;CONTADOR P/AJUSTAR TEMPO DE 1s 
PRODL_1 ;ARMAZ. RESULTADO BAIXO DA 1ª MULTIP. NA ROTINA DE MPPT 
PRODH_1 ;ARMAZ. RESULTADO ALTO DA 1ª MULTIP. NA ROTINA DE MPPT 
PRODL_2 ;ARMAZ. RESULTADO BAIXO DA 2ª MULTIP. NA ROTINA DE MPPT 
PRODH_2 ;ARMAZ. RESULTADO ALTO DA 2ª MULTIP. NA ROTINA DE MPPT 
RES0 ;RECEBE RESULTADO MENOS SIGNIFICATIVO DE UMA MULTIP. 
RES1 ;RECEBE RESULTADO MAIS SIGNIFICATIVO DE UMA MULTIP. 
RES2 ;RECEBE RESULTADO MAIS SIGNIFICATIVO DE UMA MULTIP 
POSVETOR1 ;ARMAZENA A ÚLTIMA POSIÇÃO DO PONTEIRO DO VETOR1 
POSVETOR2 ;ARMAZENA A ÚLTIMA POSIÇÃO DO PONTEIRO DO VETOR2 
POSVETOR3 ;ARMAZENA A ÚLTIMA POSIÇÃO DO PONTEIRO DO VETOR3 
SOMAL_VETOR1 ;ARMAZ. PARTE BAIXA DA SOMA DOS ELEMENT. DO VETOR1 
SOMAH_VETOR1 ;ARMAZ. PARTE ALTA DA SOMA DOS ELEMENT. DO VETOR1 
SOMAL_VETOR2 ;ARMAZ. PARTE BAIXA DA SOMA DOS ELEMENT. DO VETOR2 
SOMAH_VETOR2 ;ARMAZ. PARTE ALTA DA SOMA DOS ELEMENT. DO VETOR2 
SOMAL_VETOR3 ;ARMAZ. PARTE BAIXA DA SOMA DOS ELEMENT. DO VETOR3 
SOMAH_VETOR3 ;ARMAZ. PARTE ALTA DA SOMA DOS ELEMENT. DO VETOR3 
ENDC ; FIM DO BLOCO DE MEMÓRIA 
;######################### CONSTANTES ################################# 
;######################### VETOR DE RESET ######################### 
ORG 0x0000  ; ENDEREÇO INICIAL DO PROGRAMA 
 GOTO INICIO 
 ORG 0x0008 ;ENDEREÇO INICIAL DA INTERRUP. HP 
 GOTO INTER_H 
 ORG 0x0018 ;ENDEREÇO INICIAL DA INTERRUP. LP 
 GOTO INTER_L 
;###### TRATADOR DE INTERRUPÇÃO TMR0 (ALTA PRIORIDADE - HP) ### 
; ***** ROTINA PARA 100ms ****** 
INTER_H 
MOVWF W_TEMP  ; SALVA W EM W_TEMP 
SWAPF STATUS, W 
MOVWF STATUS_TEMP ; SALVA STATUS EM STATUS_TEMP 
BTFSS INTCON, TMR0IF ; É INTERRUPÇÃO EM TMR0? 
GOTO  SAI_INT  ; TMR0IF=0; NÃO 
BCF  INTCON, TMR0IF ;TMR0IF=1; SIM; LIMPA FLAG DE INT. 
MOVLW 0x0B  ; (65535 - 62500) * XXus = 100ms  
MOVWF TMR0H  ; INICIALIZA TRM0H COM #0B 
MOVLW 0xDB  ;    
MOVWF TMR0L  ; INICIALIZA TRM0L COM #DB 
CLRF  FLAGS_TIMER0  ;SINALIZA Q OCORREU TEMPO DE 100ms 
SAI_INT 
SWAPF STATUS_TEMP, W   
MOVWF STATUS  ; RECUPERA STATUS 
SWAPF W_TEMP, F  ; RECUPERA F 
SWAPF  W_TEMP, W  ; RECUPERA W  
RETFIE   ; RETORNA DA INTERRUPÇÃO 
;## TRATADOR DE INTERRUPÇÃO TMR1 (BAIXA PRIORIDADE - LP) ### 
; ***** ROTINA PARA 1ms ******* 
INTER_L 
MOVWF W_TEMP2  ; SALVA W EM W_TEMP 
SWAPF STATUS, W 
MOVWF STATUS_TEMP2 ; SALVA STATUS EM STATUS_TEMP 
BTFSS PIR1, TMR1IF ; É INTERRUPÇÃO EM TMR1? 
GOTO  SAI_INTLP  ; TMR0IF=0; NÃO 
BCF  PIR1, TMR1IF ;TMR0IF=1; SIM; LIMPA FLAG DE  INT. 
MOVLW 0xEC  ; (65535 - 5000) * XXus = 1ms  
MOVWF TMR1H  ; INICIALIZA TRM1H COM #1H 
MOVLW 0x80   ;    
MOVWF TMR1L  ; INICIALIZA TRM1L COM #77 




SWAPF STATUS_TEMP2, W    
MOVWF STATUS  ; RECUPERA STATUS 
SWAPF W_TEMP2, F  ; RECUPERA F 
SWAPF  W_TEMP2, W ; RECUPERA W  
RETFIE   ; RETORNA DA INTERRUPÇÃO 
;##### INICIALIZAÇÃO #############################################  
INICIO ; INICIALIZAÇÃO DAS CONFIGURAÇÕES DE A/D E PORTAS 
MOVLW B'01110010' 
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MOVWF ADCON1  ;AN0 E AN2-AN3 SETADAS COMO (A/D) 
MOVLW B'00000000' 
MOVWF TRISB  ; RB0-RB7 COMO SAIDA 
MOVLW B'00011111' 
MOVWF TRISA  ; RA0-RA7 COMO SAIDA 
MOVLW B'00000000'  ; REGISTRADOR DE CONTROLE DO A/D 
MOVWF ADCON0  ;HABILITA Vref (VDD E VSS) E 
INICIALIZA COM AN0 (CANAL 0) 
MOVLW B'10101110'  ; REGISTRADOR DE CONTROLE DO A/D 
MOVWF ADCON2    
; INICIALIZÇÃO DO LCD 
CALL LCD_RESET   ; INICIO OBRIGATORIO PARA O DISPLAY 
CALL INI_LCD  ; INICIA DISPLAY DE CRISTAL LIQUIDO 
; INICIALIZAÇÃO DOS MÓDULOS DE INTERRUPÇÃO DO TMR0 E TMR1 
MOVLW B'11100000' 
MOVWF INTCON  ;TMR0, INTER. GERAL E PERIFERICOS 
MOVLW B'10000100' 
MOVWF INTCON2  ; TMR0(HP) E DESABILTA PULL-UPS 
MOVLW B'10000011' 
MOVWF T0CON  ;HAB. REGIST. DE CONTROLE DO TMR0 
BSF PIE1,TMR1IE ; HABILITA INTERRUPÇÃO TMR1 
BCF IPR1,TMR1IP ; HABILITA LP PARA TMR1 
MOVLW B'10010001' 
MOVWF T1CON  ;HAB. REGIST. DE CONTROLE DO TMR1 
BSF RCON,IPEN      
; INICIALIZAÇÃO DO MÓDULO ECCP 
MOVLW B'10001100'    
MOVWF CCP1CON  ; CONFIGURA CCP1CON - MODO PWM 
MOVLW B'00000010'  
MOVWF PWM1CON  ; DEFINE TEMPO MORTO DE 100ns 
CLRF T2CON  ;LIMPA PRESCALE DE TMR2 
MOVLW 10 
MOVWF RCL 
MOVWF RCL_MIN ;CARREGA VAR. RCL_MIN COM D MÍNIMO (5%) 
MOVLW 45 
MOVWF RCL_MAX ;CARREGA VAR. RCL_MAX COM D MÁXIMO (45%) 
MOVLW 99  ;PERÍODO DO PWM 
MOVWF PR2 ;SETA PERÍODO 
MOVFF RCL, CCPR1 
BCF ECCPAS,7 ; HABILITA O MÓDULO ECCP 
BSF T2CON,2 ; INICIALIZA O TIMER DO ECCP (TIMER2)  
; INICIALIZAÇÃO DOS TIMERS (TMR0 E TMR1) 
MOVLW 0x0B ; (65535 - 62500) * XXus = 100ms   
MOVWF TMR0H ; INICIALIZA TRM0H COM #0B 
MOVLW 0xDB ; INICIALIZA CONTADOR COM 62500 
MOVWF TMR0L ; INICIALIZA TRM0L COM #DB 
MOVLW 0xEC ; (65535 - 5000) * XXus = 1ms   
MOVWF TMR1H ; INICIALIZA TRM1H COM #1H 
MOVLW 0x80 ; INICIALIZA CONTADOR COM 60535 
MOVWF TMR1L ; INICIALIZA TRM1L COM #77 
CLRF PORTB 
; INICIALIZAÇÃO DOS PONTEIROS 
MOVLW 0xA1 ; POSIÇÃO INICIAL DO PONTEIRO DO VETOR1 
MOVWF POSVETOR1 ; CARREGA VAR. COM POSIÇÃO INI. DO PONTEIRO 
MOVLW 0xA9 ; POSIÇÃO INICIAL DO PONTEIRO DO VETOR2 
MOVWF POSVETOR2 ;CARREGA VAR. COM POSIÇÃO INI. DO PONTEIRO 
MOVLW 0xB1 ; POSIÇÃO INICIAL DO PONTEIRO DO VETOR3 
MOVWF POSVETOR3 ;CARREGA VAR. COM POSIÇÃO INI. DO PONTEIRO 

















CLRF  RES0 
CLRF  RES1 
CLRF  RES2 
CLRF  POTENCIA0 
CLRF  POTENCIA1 
CLRF  POTENCIA2 
CLRF  POTENCIA3 
BCF FLAGS,2 ;LIMPA FLAG DE CONT. DA PROT. POR SOBRE-V 
MOVLW 01 
MOVWF DIA  ; INICIA COM DIA 01 
MOVWF MES  ; INICIA COM MÊS 01 (JANEIRO) 
CLRF ANO  ; INICIA COM ANO 00 
CALL LIMPALCD  ; LIMPA BUFFER DO LCD 
CALL LIMPAVETOR ; LIMPA BUFFER DO VETOR DO LCD 
BSF FLAGS,4  ; INICIA COM TELA NORMAL 
BCF FLAGS,6 
;######################################################################### 
; PROGRAMA PRINCIPAL 
;######################################################################### 
MAIN 
CALL TELA  ; ROTINA PARA ESCREVER TELAS 
CALL MAQLCD  ; ROTINA PARA ESCREVER NO LCD 
BTFSC FLAGS,5  ; TESTA SE LIMPA A TELA 
CALL LIMPALCD  ; FLAG=1: LIMPA E FLAG=0: NÃO LIMPA 
CALL MAQPUL  ; ROTINA PARA CONTAR TEMPO 
CALL MAQTELA  ; ROTINA P/ ESCREVER VAL NA TELA 
CALL MAQAJUSTE ; ROTINA P/AJUSTAR RELÓGIO 
CALL MAQAD  ; ROTINA DE CONTROLE DO A/D 
CALL MAQMPPT  ; ROTINA DE CÁLC. DA POT. E DE MPPT 
GOTO MAIN 
;######################################################################### 
;#   MÁQUINA DE LCD - MAQLCD (ESCREVE NO LCD) 
;######################################################################### 
MAQLCD 
BTFSC FLAG_LCD  ; VERIFICA SE TRANSCORREU 1ms 
GOTO FIM_MAQLCD ; Z=1: NÃO 
BSF FLAG_LCD  ; Z=0: SIM; REARMA FLAG MAQLCD 
;****ANALISA NOVA LINHA **************************************** 
BTFSS FLAG_NOVALINHA ;ANALISA SINALIZADOR DE NOVA LINHA  
GOTO NORMAL  ;FLAG=1: NOVA LINHA E FLAG=0: NÃO 
ENVIO 
CALL ESCREVE_DADO_LCD ; ESCREVE DADO DA VEZ NO LCD 
BCF FLAG_NOVALINHA ; SINALIZA PROCESSAMENTO DE DADOS 
GOTO FIM_MAQLCD ; ENCERRA 
NORMAL 
INCF CONT_LCD,W ; VARREDURA DE BUFFER D0 LCD 
ANDLW 0x0F  ; LIMITA EM (0 a 15)  
MOVWF CONT_LCD  ; SALVA PONTEIRO 
;**** ANALISA ESTOURO DO CONTADOR **** 
BTFSS STATUS,Z  ;VERIFICA ÚLTIMA COLUNA DA LINHA  
GOTO ENVIO  ; Z=0: NÃO; PROC. NORMAL; Z=1: SIM 
;**** TRATAMENTO ESPECIAL - PRECISA MUDAR LINHA   **** 
BSF FLAG_NOVALINHA ; SINALIZA INICIANDO NOVA LINHA 
;***  TROCA DA LINHA   *** 
MOVF FLAGS,W  ; CARREGA FLAGS PARA ATUALIZAÇÃO 
XORLW 0x01  ;COMPLEMENTA FLAG_LINHA  
MOVWF FLAGS  ;ATUALIZA FLAGS TROCANDO BIT 0 
MOVLW 0x80  ;CARREGA W COM IND. DA LINHA1 
BTFSC FLAG_LINHA ; ANALISA LINHA ATUAL 
MOVLW 0xC0  ;CARREGA W COM IND. DA LINHA2 
MOVWF VARLOC  ; SALVA EM VARLOC 




;#   ESCREVE DADOS NO LCD 
;######################################################################### 
ESCREVE_DADO_LCD 
MOVF CONT_LCD,W ; CARREGA CONTADOR DE COL. EM W 
BTFSC FLAG_LINHA ; ANALISA SE LINHA 1 OU 2 
GOTO LINHA2  ; FLAG=1: LINHA 2 
LINHA1   ; FLAG=0: LINHA 1 
ADDLW LINE1  ; ADICIONA 0x0D A W (OFFSET LINHA1) 
GOTO CONTINUA  ; PROSSEGUE 
LINHA2 
ADDLW LINE2  ; ADICIONA 0x1D A W (OFFSET LINHA2) 
CONTINUA 
MOVWF FSR0L  ; APONTA PARA VETOR 
MOVF INDF0,W  ; CAPTURA VALOR DO VETOR 
MOVWF DADO  ; TRANSFERE PARA W 
BCF EM  ; DESABILITA INICIALMENTE 
BSF RS  ; CONFIGURA PARA DADO 
BSF EN  ; HABILITA  LCD  
CALL ENVIABYTE  ; ROTINA P/ENVIAR DADO EM 4 BITS 
BCF EN  ; DESABILITA LCD  
RETURN 
;######################################################################### 
;  ESCREVE COMANDOS DO LCD      
;######################################################################### 
ESCREVE_CMD_LCD 
MOVF VARLOC,W  ; TRANSFERE PARA W 
MOVWF DADO  ; TRANSFERE PARA DADO 
BCF EN  ; DESABILITA INICIALMENTE 
BCF RS  ; CONFIGURA PARA INSTRUÇÃO 
BSF EN  ; HABILITA LCD 
CALL  ENVIABYTE  ; ROTINA P/ENVIAR DADO EM 4 BITS 
BCF EN  ; DESABILITA LCD 
RETURN 
;######################################################################### 




ANDWF PORTB   
MOVLW 0xF0 
ANDWF DADO,W  
IORWF PORTB   
BCF EN  ; DESABILITA LCD 
BSF EN  ; HABILITA LCD 
SWAPF DADO  ; SWAP DOS NIBBLES 
MOVLW 0x0F 
ANDWF PORTB   
MOVLW 0xF0 
ANDWF DADO,W   
IORWF PORTB   
RETURN 
;######################################################################### 




BTFSS  FLAG_PULSO ; PULSO DE 100ms FOI CONTADO? 
GOTO CONTAPULSO  
GOTO FIM_MAQPUL  
INCF PULSO,F 




GOTO ESCREVEDIASEM  
MOVLW 1   
MOVWF PULSO 
GOTO VERIFICAJUSTE 
ESCREVEDIASEM  ; ATUALIZA DIA DA SEMANA 
MOVF PULSO,W    
XORLW 3    
BTFSC STATUS,Z   
CALL DIASEMANA ; Z=1: ATUALIZA 
GOTO FIM_MAQPUL ; Z=0: PULA ATUALIZAÇÃO 
VERIFICAJUSTE 
MOVF CONTAJUSTE,W ; AJUSTE DE TEMPO 
XORLW 200  
BTFSS STATUS,Z 
GOTO PULA_AJUSTE ; Z=0: NÃO AJUSTA 
DECF PULSO,F  ; Z=1: AJUSTA 
CLRF CONTAJUSTE 
PULA_AJUSTE 
INCF SEGUNDO,F  ; CONTAGEM DE SEGUNDOS 
INCF CONTAJUSTE,F ; INCREMENTA CONTADOR P/AJUSTE 
MOVF SEGUNDO,W 
XORLW 60 
BTFSS STATUS,Z  ; TESTA SE ALCANÇOU 60 
GOTO FIM_MAQPUL ; Z=0: NÃO ALCANÇOU E Z=1: SIM 
CLRF SEGUNDO   
INCF MINUTO,F  ; CONTAGEM DE MINUTOS 
MOVF MINUTO,W 
XORLW 60 
BTFSS STATUS,Z  ; TESTA SE ALCANÇOU 60 
GOTO FIM_MAQPUL ; Z=0: NÃO ALCANÇOU E Z=1: SIM 
CLRF MINUTO 
INCF HORA,F  ; CONTAGEM DE HORAS 
MOVF HORA,W 
XORLW 24 
BTFSS STATUS,Z  ; TESTA SE ALCANÇOU 24 
GOTO FIM_MAQPUL ; Z=0: NÃO ALCANÇOU E Z=1: SIM 
CLRF HORA 
INCF SEMANA,F   
MOVF SEMANA,W 
XORLW 7 
BTFSC STATUS,Z  ; TESTA SE ALCANÇOU 7 
CLRF  SEMANA  ; Z=1: ALCANÇOU E Z=0: NÃO 
INCF DIA,F  ; INCREMENTA DIA DO MÊS  
CALL ULTDIAMES  ;VERIFICA ÚLT. DIA DO MÊS E INCREM. 
MOVF MES,W 
XORLW 13 
BTFSS STATUS,Z  ; TESTA SE ALCANÇOU 13 
GOTO FIM_MAQPUL ; Z=1: ALCANÇOU E Z=0: NÃO 
MOVLW 01 
MOVWF MES 
INCF ANO,F  ; INCREMENTA O ANO   
MOVF ANO,W 
XORLW 100 
BTFSS STATUS,Z  ; TESTA SE ALCANÇOU 100 
GOTO FIM_MAQPUL ; Z=1: ALCANÇOU E Z=0: NÃO 
CLRF  ANO  ; VOLTA PARA O ANO 00 
FIM_MAQPUL 
RETURN 
; ***** ROTINA QUE AJUSTA DIA DA SEMANA ********** 
DIASEMANA 
MOVF SEMANA,W  ; VERIFICA SE É DOMINGO 
XORLW 0 
BTFSS STATUS,Z 










MOVF SEMANA,W  ; VERIFICA SE É SEGUNDA 
XORLW 1 
BTFSS STATUS,Z 










MOVF SEMANA,W  ; VERIFICA SE É TERÇA 
XORLW 2 
BTFSS STATUS,Z 










MOVF SEMANA,W  ; VERIFICA SE É QUARTA 
XORLW 3 
BTFSS STATUS,Z 










MOVF SEMANA,W  ; VERIFICA SE É QUINTA 
XORLW 4 
BTFSS STATUS,Z 
GOTO SEXTA  ; FLAG=0: NÃO É QUINTA  









MOVF SEMANA,W  ; VERIFICA SE É SEXTA 
XORLW 5 
BTFSS STATUS,Z 










MOVF SEMANA,W  ; VERIFICA SE É SÁBADO 
XORLW 6 
BTFSS STATUS,Z 









; ****  ÚLTIMO DIA DO MÊS *********************************** 
ULTDIAMES 
MOVF DIA,W 
XORLW 30  ; TESTA SE DIA 29 
BTFSS STATUS,Z 
GOTO DIA30  ; Z=0: NÃO É E Z=1: É 
MOVF MES,W 
XORLW 2  ; TESTA SE FEVEREIRO 
BTFSC STATUS,Z 
GOTO DIA1  ; Z=1: É E Z=0: NÃO É 
DIA30 
MOVF DIA,W 
XORLW 31  ; TESTA SE DIA 30 
BTFSS STATUS,Z 
GOTO DIA31  ; Z=0: NÃO É E Z=1: É 
MOVF MES,W 
XORLW 4  ; TESTA SE ABRIL 
BTFSC STATUS,Z 
GOTO DIA1  ; Z=1: É E Z=0: NÃO É 
MOVF DIA,W 
XORLW 31  ; TESTA SE DIA 30 
BTFSS STATUS,Z 
GOTO DIA31  ; Z=0: NÃO É E Z=1: É 
MOVF MES,W 
XORLW 6  ; TESTA SE JUNHO 
BTFSC STATUS,Z 
GOTO DIA1  ; Z=1: É E Z=0: NÃO É 
MOVF DIA,W 
XORLW 31  ; TESTA SE DIA 30 
BTFSS STATUS,Z 
GOTO DIA31  ; Z=0: NÃOÉ E Z=1: É 
MOVF MES,W 
XORLW 9  ; TESTA SE SETEMBRO 
BTFSC STATUS,Z 
GOTO DIA1  ; Z=1: É E Z=0: NÃO É 
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MOVF DIA,W 
XORLW 31  ; TESTA SE DIA 30 
BTFSS STATUS,Z 
GOTO DIA31  ; Z=0: NÃO É E Z=1: É 
MOVF MES,W 
XORLW 11  ; TESTA SE NOVEMBRO 
BTFSC STATUS,Z 
GOTO DIA1  ; Z=1: É E Z=0: NÃO É 
DIA31 
MOVF DIA,W 
XORLW 32  ; TESTA SE DIA 31 
BTFSS STATUS,Z 







;#   MÁQUINA DE ESCREVER NA TELA  
;######################################################################### 
MAQTELA   ;ROT. PARA ESCREVER DADOS NA TELA 
BTFSS FLAGS,4  ;PERGUNTA SE TELA NORMAL/MEDIÇÃO 
GOTO PULATELA  ; FLAG=0: TELA1 E FLAG=1: PROSSEGUE 
CLRF NUMBINH  ; LIMPA NUMBINH PARA EVITAR ERROS 




























































LFSR FSR0,0x87 ;ESCREVE NO DISPLAY A CASA DA UNIDADE 
MOVF VARPOS1,W 
MOVWF INDF0 
LFSR FSR0,0x85 ; ESCREVE NO DISPLAY A CASA DA DEZENA 
MOVF VARPOS2,W 
MOVWF POSTDEC0 
MOVF VARPOS3,W ; ESCREVE NO DISPLAY A CASA DA CENTENA 
MOVWF POSTDEC0 
MOVF VARPOS4,W ; ESCREVE NO DISPLAY A CASA DA MILHAR 
MOVWF INDF0 


















































CONVERTE INFORMAÇÃO DE 1 BYTE EM NÚMERO VISÍVEL NO LCD 
;######################################################################### 
CONVERTEBYTE 
CLRF VARPOS1  ; UNIDADE 
CLRF VARPOS2  ; DEZENA 
CLRF VARPOS3  ; CENTENA 

































































































ADDWF VARPOS1,F ; AJUSTA P/ESCRITA EM CARACTER ASC II 
ADDWF VARPOS2,F ; AJUSTA P/ESCRITA EM CACACTER ASC II 
ADDWF VARPOS3,F ; AJUSTA P/ESCRITA EM CACACTER ASC II 
ADDWF VARPOS4,F ; AJUSTA P/ESCRITA EM CACACTER ASC II 
RETURN 






RETURN  ; C = 0: RESULT. NEG. E C = 1: RESULT. POS. 










RETURN  ; C = 0: RESULTADO NEG. e C = 1: RESULTADO POS. 
MOVF VARAUX,W   
MOVWF VARPOS2 
INCF VARPOS3,F 






RETURN  ; C = 0: RESULTADO NEG e C = 1: RESULTADO POS. 





;   MÁQUINA PARA AJUSTE DO RELÓGIO 
;######################################################################### 
MAQAJUSTE 
BTFSS PORTA,1  ;VERIFICA SE TECLA FUNCAO PRESS. 
GOTO PROSSEGUE   ;BIT=0: BOTÃO NÃO PRESS.: CONTINUA 
BCF FLAGS,3 
CALL  BOTAO 
BTFSS FLAGS,3  ;VERIF. FLAG ATUALIZ. DA FUNCAO 
GOTO  FIM_MAQAJUSTE  ;FLAG=0 CONT. DE TEMPO NÃO TERM. 
INCF FUNCAO,F  ; INCREMENTA FUNCAO P/CORRECAO 
MOVF FUNCAO,W 
XORLW 0x09 
BTFSS STATUS,Z  ; VERIFICA SE ESTOUROU FUNCAO 
GOTO PROSSEGUE  ; Z=0: NÃO: AVANÇA 
CLRF FUNCAO  ; Z=1: SIM: VOLTA A ZERO 
BSF FLAGS,4  ; HABILITA TELA NORMAL 
BSF FLAGS,5  ; HABILITA LIMPEZA DE TELA 




BTFSS STATUS,Z  ; VERIFICA SE AVANCA OU CORRIGE 
GOTO CORRIGIR  ; Z=0: CORRIGE e Z=1: AVANÇA 
LFSR FSR0,0xA0 
MOVLW 0x5E   
MOVWF POSTDEC0   






BTFSS STATUS,Z  ; VERIFICA SE CORRIGE SEGUNDOS 
GOTO CORRMIN  ; Z=0: NÃO e Z=1: CORRIGE 
LFSR FSR0,0xA0  ;INDICA NA TELA CORREÇÃO DE SEG. 
MOVLW "s"   
MOVWF INDF0 
BTFSS PORTA,4  ;VERIFICA SE TECLA CORREÇÃO PRESS. 
GOTO FIM_MAQAJUSTE ;BIT=0: BOTÃO NÃO PRESS.: CONTINUA 
BCF FLAGS,3 
CALL  BOTAO 
BTFSS FLAGS,3  ;VERIFICA FLAG ATUALIZ. DA FUNCAO 




BTFSC STATUS,Z  ; VERIFICA SE ULTRAPASSOU 60 




BTFSS STATUS,Z  ; VERIFICA SE CORRIGE MINUTOS 
GOTO CORRHORA  ; Z=0: NÃO e Z=1: CORRIGE 
LFSR FSR0,0xA0  ;INDICA NA TELA CORREÇÃO DE MIN. 
MOVLW "m"   
MOVWF INDF0 
BTFSS PORTA,4  ;VERIFICA SE BOTÃO CORREÇÃO PRESS. 
GOTO FIM_MAQAJUSTE ;BIT=0: BOTÃO NÃO PRESS.: CONTINUA 
BCF FLAGS,3 
CALL  BOTAO 
BTFSS FLAGS,3  ;VERIFICA FLAG ATUALIZ. DA FUNCAO 




BTFSC STATUS,Z  ; VERIFICA SE ULTRAPASSOU 60 




BTFSS STATUS,Z  ; VERIFICA SE CORRIGE HORAS 
GOTO CORRDIASEM ; Z=0: NÃO e Z=1: CORRIGE 
LFSR FSR0,0xA0  ; INDICA NA TELA CORREÇÃO DE HORAS 
MOVLW "h"   
MOVWF INDF0 
BTFSS PORTA,4  ;VERIFICA SE BOTÃO CORREÇÃO PRESS. 
GOTO FIM_MAQAJUSTE ;BIT=0: BOTÃO NÃO PRESS.: CONTINUA 
BCF FLAGS,3 
CALL  BOTAO 
BTFSS FLAGS,3  ;VERIFICA FLAG ATUALIZ. DA FUNCAO 




BTFSC STATUS,Z  ;VERIFICA SE ULTRAPASSOU 24 




BTFSS STATUS,Z  ;VERIFICA SE CORRIGE MINUTOS 
GOTO CORRDIA  ;Z=0: NÃO e Z=1: CORRIGE 
LFSR FSR0,0xA0  ;INDICA NA TELA CORREÇÃO DE MIN. 
MOVLW "w"   
MOVWF INDF0 
BTFSS PORTA,4  ;VERIFICA SE BOTÃO CORREÇÃO PRESS. 
GOTO FIM_MAQAJUSTE ;BIT=0: BOTÃO NÃO PRESS. CONT. 
BCF FLAGS,3 
CALL  BOTAO 
BTFSS FLAGS,3  ;VERIFICA FLAG ATUAL. DA FUNCAO 





BTFSC STATUS,Z  ;VERIFICA SE ULTRAPASSOU 7 





BTFSS STATUS,Z  ; VERIFICA SE CORRIGE MINUTOS 
GOTO CORRMES  ; Z=0: NÃO e Z=1: CORRIGE 
LFSR FSR0,0xA0  ;INDICA NA TELA CORR. DE MINUTOS 
MOVLW "D"   
MOVWF INDF0 
BTFSS PORTA,4  ;VERIFICA SE BOTÃO CORREÇÃO PRESS. 
GOTO FIM_MAQAJUSTE ; BIT=0: BOTÃO NÃO PRESS.: CONTINUA 
BCF FLAGS,3 
CALL  BOTAO 
BTFSS FLAGS,3  ;VERIFICA FLAG ATUAL. DA FUNCAO 
GOTO  FIM_MAQAJUSTE ;FLAG=0: CONT. DE TEMPO NÃO TERM. 
INCF DIA,F 
CALL ULTDIAMES  ;ROT. PARA VERIF. ÚLT. DIA DO MÊS 
MOVF MES,W 
XORLW 13 
BTFSS STATUS,Z  ; TESTA SE ALCANÇOU 13 






BTFSS STATUS,Z  ; VERIFICA SE CORRIGE MINUTOS 
GOTO CORRANO  ; Z=0: NÃO e Z=1: CORRIGE 
LFSR FSR0,0xA0  ;INDICA NA TELA CORREÇÃO DE MIN 
MOVLW "M"   
MOVWF INDF0 
BTFSS PORTA,4  ;VERIFICA SE BOTÃO CORREÇÃO PRESS. 
GOTO FIM_MAQAJUSTE ;BIT=0: BOTÃO NÃO PRESS.: CONTINUA 
BCF FLAGS,3 
CALL  BOTAO 
BTFSS FLAGS,3  ;VERIFICA FLAG ATUAL. DA FUNCAO 




BTFSS STATUS,Z  ; VERIFICA SE ULTRAPASSOU 32 
GOTO CORRANO  ; Z=0: NÃO ULTRAPASSOU e Z=1 SIM 





BTFSS STATUS,Z  ; VERIFICA SE CORRIGE MINUTOS 
GOTO TELA_MEDICOES ; Z=0: NÃO e Z=1: HAB. MUD. DE TELA 
LFSR FSR0,0xA0  ;INDICA NA TELA CORREÇÃO DE MIN. 
MOVLW "A"   
MOVWF INDF0 
BTFSS PORTA,4  ;VERIFICA SE BOTÃO CORREÇÃO PRESS. 
GOTO FIM_MAQAJUSTE ;BIT=0: BOTÃO NÃO PRESS.: CONTINUA 
BCF FLAGS,3 
CALL  BOTAO 
BTFSS FLAGS,3  ;VERIFICA FLAG ATUAL. DA FUNCAO 




BTFSS STATUS,Z  ; VERIFICA SE ULTRAPASSOU 99 





BTFSS STATUS,Z  ; VERIFICA SE HAB. MUDANÇA DE TELA 
GOTO FIM_MAQAJUSTE ; Z=0: NÃO 
BCF FLAGS,4  ; LIMPA FLAG PARA MUDANÇA DE TELA 
BSF FLAGS,5  ; SETA FLAGA DE LIMPEZA DE TELA 
BTFSS PORTA,4  ;VERIFICA SE BOTÃO CORREÇÃO PRESS. 
GOTO FIM_MAQAJUSTE ;BIT=0: BOTÃO NÃO PRESS.: CONT. 
BCF FLAGS,3 
CALL  BOTAO 
BTFSS FLAGS,3  ;VERIFICA FLAG ATUAL. DA FUNCAO 
GOTO  FIM_MAQAJUSTE ;FLAG=0: CONT. DE TEMPO NÃO TERM 
INCF RCL 




;#   LEITURA DE BOTÃO 
;######################################################################### 
BOTAO 
BTFSC FLAG_BOTAO ; VERIFICA SE OCORREU 1ms 
RETURN   ; FLAG=1: ENCERRA 
BSF FLAG_BOTAO ; FLAG=0: REARMA 
INCF CONTLIB,F  ;ROTINA PARA DESCONSID. REPIQUE 
MOVF CONTLIB,W  ; VERIFICA APROXIMADAMENTE 150ms 
XORLW 150 
BTFSS STATUS,Z  ; VERIFICA SE ATINGIU A CONTAGEM  
RETURN   ; Z=0: NÃO ATINGIU 




; MÁQUINA DE CONTROLE DO A/D 
;######################################################################### 
MAQAD 
MOVLW 0x00  ;VERIFICA SE CANAL0 (AN0) DO AD 
CPFSEQ CANALAD  ;SE CANALAD=0 SALTA UMA LINHA 
GOTO CANAL1  ;SENÃO EXECUTA GOTO 
BTFSC FLAGS,7  ;FLAG DE CONT. JÁ FOI SETADO? 
GOTO SALVA_CANAL0 ;FLAG=1 SALVA RESULT. DA CONVERS. 
MOVLW B'00000001'  ;HAB. MÓD. AD PARA (AN0) (V DO BARR.) 
MOVWF ADCON0 
GOTO BITGODONE ; SETA BIT GO/DONE 
SALVA_CANAL0  ;LEITURA DA TENSÃO DE BARRAMENTO 
BTFSC ADCON0,1  ;VERIFICA SE TERMINOU CONVERSÃO 
GOTO FIM_MAQAD ;NÃO TERMINAOU 
BCF ADCON0,0  ;DESAB. MÓD. AD PARA CANAL 0 (AN0) 
MOVFF ADRESH,LEITURAH ;SALVA BYTE SUP. DE RESULT. DA CONV 
MOVFF ADRESL,LEITURAL ;SALVA BYTE INF. DE RESULT. DA CONV 
BCF STATUS,C 
RRCF LEITURAH  ;DIVIDE RESULT POR 2 P/ OBTER VALOR  
RRCF LEITURAL 









MOVFF POSVETOR1,FSR1L ;INIC. PONTEIRO ATRAV. DA VARIÁVEL 
MOVLW 0x00A9  ;VERIF. SE ESCREVEU ÚLTIMA POSIÇÃO 
CPFSLT POSVETOR1  ;CASO NÃO PULA INSTRUÇÃO 
LFSR 1,0x00A1  ;CASO SIM RESETA PONTEIRO 
MOVF INDF1,W  ;W COM VALOR APONTADO POR FSR1 
SUBWF SOMAL_VETOR1 ;SUB. VAL DO VETOR DA VAR. SOMAL 
CLRF WREG  ; VERIF. SE RESULT. FOI < Q ZERO 
SUBWFB SOMAH_VETOR1 ;CASO SIM, DIM. 1 DA PARTE ALTA 
BCF STATUS,C  ;LIMPA CARRY 
MOVF LEITURAL,W ; "W" COM AMOSTRA MAIS RECENTE 
MOVWF POSTINC1  ;SALVA AMOSTRA ATUAL NO VETOR 
ADDWF SOMAL_VETOR1 ;SOMA AMOSTRA ATUAL A VAR. SOMA 
CLRF WREG  ;VERIFICA SE SOMA É SUPERIOR A 256 
ADDWFC SOMAH_VETOR1 ;CASO SEJA, ADICIONA CARRY A SOMAH 
MOVFF FSR1L,POSVETOR1 ;ATUAL. VAR. COM PONT. DO VETOR 
BTFSS SOMAH_VETOR1,0 ;PROT. DE SOBRE-V DO BARRAMENTO 
BRA ATUALIZA_TENSAOCC ;VERIF. SE TENSÃOCC >/= 450V (0x1C2) 
MOVLW 0xC2  ;CASO BIT 0 DE SOMAH_VETOR1 = 1 
CPFSGT SOMAL_VETOR1 ;VERIFICA SE BYTELS É MAIOR QUE 0xB3 
BRA  ATUALIZA_TENSAOCC ;CASO NÃO ATUALIZA VAR. TENSAOCC 
BSF ECCPAS,7  ;CASO SIM, DESAB. O MÓDULO ECCP 
BCF T2CON,2  ;DESAB. O TIMER DO ECCP (TIMER2) 
BSF FLAGS,2  ;SETA FLAG DE CONT. DE PROT SOBRE-V 
ATUALIZA_TENSAOCC 
MOVF SOMAL_VETOR1,W 
MOVWF TENSAOCCL ;SOMA RES. DE SOMAT. À TENSAOCCL 
MOVF SOMAH_VETOR1,W 
MOVWF TENSAOCCH ;SOMA RES. DO SOMAT. À TENSAOCCH 
BTFSS ECCPAS,7  ;MÓDULO ECCP ESTÁ ATIVADO? 
BRA FIMCANAL0  ;CASO SIM, VAI PARA FIM DA ROTINA 
BTFSS FLAGS,2  ;FLAG DE CONT. DE PROT FOI ATIVADO? 
BRA LIGAECCP  ;SIM, VAI PARA ROTINA DE PROTEÇÃO 
MOVLW 0x7C  ;TENSÃOCC </= 380V (0x17C)? 
CPFSLT TENSAOCCL ;PARA ISSO, VERIFICA SE BLS < 0x7C 
BRA FIMCANAL0  ;CASO NÃO, SEGUE PARA FIMCANAL0 
MOVFF RCL_MIN,RCL ;CARREGA D COM VAL MÍN. 
MOVFF RCL_MIN,CCPR1L ;CARREGA D NO REGISTRADOR CCPR1L 
BCF ECCPAS,7  ;HABILITA O MÓDULO ECCP 
BSF T2CON,2  ;INICIALIZA O TIMER DO ECCP (TIMER2) 
BCF FLAGS,2  ;DESAB. FLAG DE CONT. DA PROTEÇÃO 
BRA FIMCANAL0 
LIGAECCP 
BTFSS TENSAOCCH,0 ; CASO SIM, TESTA BYTEMS  
BRA FIMCANAL0  ; CASO NÃO, SAI DA ROTINA 
MOVLW 0x7C  ; TENSÃOCC >/= 380V (0x17C)? 
CPFSGT TENSAOCCL ; BYTELS > 0x7C? 
BRA  FIMCANAL0  ;CASO NÃO, SEGUE PARA FIMCANAL0 
MOVFF RCL_MIN,RCL ; CARREGA D COM VALOR MÍNIMO 
MOVFF RCL_MIN,CCPR1L ; CARREGA VALOR DE D EM CCPR1L 
BCF ECCPAS,7  ; HABILITA O MÓDULO ECCP 
BSF T2CON,2  ; INICIALIZA O TIMER DO ECCP (TIMER2) 
FIMCANAL0 
INCF CANALAD  ;INCREM. P/ ACESSAR PRÓX. CANAL 
BCF FLAGS,7  ;LIMPA FLAG DE CONT. DO BIT GO/DONE 
RETURN 
CANAL1 
MOVLW 0x01  ;VERIFICA SE CANAL1 (AN2) DO AD 
CPFSEQ CANALAD  ;SE CANALAD=1 SALTA UMA LINHA 
GOTO CANAL2  ;SENÃO EXECUTA GOTO 
BTFSC FLAGS,7  ; FLAG DE CONTROLE JÁ FOI SETADO? 
GOTO SALVA_CANAL1 ;FLAG=1 SALVA RESULT. DA CONVER. 
MOVLW B'00001001'  ; HAB. AD PARA AN2 (V DO PAINEL) 
MOVWF ADCON0 
GOTO BITGODONE 
SALVA_CANAL1  ; LEITURA DA TENSÃO DO PAINÉL 
BTFSC ADCON0,1  ; VERIFICA SE TERMINOU CONVERSÃO 
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GOTO FIM_MAQAD ; NÃO TERMINAOU 
BCF ADCON0,0  ; DESABILITA MÓDULO AD PARA AN  
MOVFF ADRESH,LEITURAH ;SALVA BYTE SUP. DE RESULT. AD CONV 
MOVFF ADRESL,LEITURAL ; SALVA BYTE INF. DE RESULT DA CONV 
MOVF  LEITURAL,W 
MULLW  17  ; LEITURAL*CONST_17 > PRODH:PRODL 
MOVFF PRODH,RES1 ;ARMAZ. RESULTADO HIGH EM RES1 
MOVFF  PRODL,RES0 ;ARMAZ. RESULTADO LOW EM RES0 
MOVF LEITURAH,W 
MULLW  17   ;LEITURAH * CONST_17 - PRODH:PRODL 
MOVF PRODL,W   ;SOMA RESULT DE PRODL A RES1 
ADDWF RES1,F  ;PALAVRA DE ATÉ 11 BITS É FORMADA 





















MOVFF POSVETOR2,FSR1L ;INIC. PONTEIRO ATRAVÉS DA VAR. 
MOVLW 0x00B1  ;ESCREVEU NA ÚLTIMA POSIÇÃO? 
CPFSLT POSVETOR2  ;CASO NÃO PULA INSTRUÇÃO 
LFSR 1,0x00A9  ;CASO SIM RESETA VETOR 
MOVF INDF1,W  ;W COM VALOR APONTADO POR FSR1 
SUBWF SOMAL_VETOR2 ;SUBTRAI O VALOR DA VARIÁVEL SOMA 
CLRF WREG  ;VERIFICA SE RESULTADO FOI < Q ZERO 
SUBWFB SOMAH_VETOR2 ;CASO SIM, DIM. 1 DA PARTE ALTA 
BCF STATUS,C  ;LIMPA CARRY PARA EVITAR ERRO 
MOVF RES0,W  ; "W" COM AMOSTRA MAIS RECENTE 
MOVWF POSTINC1  ;SALVA AMOSTRA ATUAL NO VETOR 
ADDWF SOMAL_VETOR2 ;SOMA AMOSTRA ATUAL A VAR. SOMA 
CLRF WREG  ;VERIFICA SOMA É SUPERIOR A 256 
ADDWFC SOMAH_VETOR2 ;CASO SIM, ADICIONA CARRY A SOMAH 
MOVFF FSR1L,POSVETOR2 ;ATUAL. VAR. COM PONT. DO VETOR 
; ATUALIZA VARIÁVEL TENSÃOP COM A MÉDIA DAS AMOSTRAS 
MOVF SOMAL_VETOR2,W 
MOVWF TENSAOPL  ;SOMA RESULT. DA SOMA À TENSAOPL 
MOVF SOMAH_VETOR2,W 
MOVWF TENSAOPH  ;SOMA RESULT. DA SOMA À  TENSAOPH 
INCF CANALAD  ;INC. PARA ACESSAR PRÓXIMO CANAL 




MOVLW 0x02  ; VERIFICA SE CANAL2 (AN3) DO AD 
CPFSEQ CANALAD  ; SE CANALAD=2 SALTA UMA LINHA 
GOTO FIM_MAQAD ; SENÃO EXECUTA GOTO 
BTFSC FLAGS,7  ;FLAG DE CONTROLE JÁ FOI SETADO? 
GOTO SALVA_CANAL2 ;FLAG=1 SALVA RESULT. DA CONV. 
MOVLW B'00001101'  ; HAB MÓD AD AN3 (TENSAO DO PAINEL) 
MOVWF ADCON0  
GOTO BITGODONE 
SALVA_CANAL2  ;LEITURA DA CORRENTE DO PAINÉL 
BTFSC ADCON0,1  ;VERIFICA SE TERMINOU CONVERSÃO 
GOTO FIM_MAQAD ;NÃO TERMINOU 
BCF ADCON0,0  ;DESAB. MÓD. AD PARA CANAL 2 (AN3) 
MOVFF ADRESH,LEITURAH ;SALVA RESULT. DA CONVERSÃO 
MOVFF ADRESL,LEITURAL ;SALVA RESULT. DA CONVERSÃO 
;INÍCIO DO TRATADOR DO RESULTADO DO AD REPRESENTADO EM DECIMAL 
MOVF  LEITURAL,W 
MULLW  19  ;LEITURAL * CONST_19 - PRODH:PRODL 
MOVFF PRODH,RES1 ;ARMAZ. RESULTADO EM RES1 
MOVFF  PRODL,RES0 ;ARMAZ. RESULTADO EM RES0 
MOVF LEITURAH,W 
MULLW  19   ; LEITURAH * ARG2L - PRODH:PRODL 
MOVF PRODL,W   ;SOMA PRODL A RES1 
ADDWF RES1,F  ; PALAVRA DE ATÉ 11 BITS É FORMADA 
BCF STATUS,C   
RRCF RES1  ;APÓS DIVISÃO RESTARÃO SOMENTE 8 
BITS 





























MOVFF POSVETOR3,FSR1L ;INIC. PONTEIROATRA VÉS DA VAR. 
MOVLW 0x00B9  ; ESCREVEU NA ÚLTIMA POSIÇÃO? 
CPFSLT POSVETOR3  ; CASO NÃO PULA INSTRUÇÃO 
LFSR 1,0x00B1  ;CASO SIM RESETA VETOR 
MOVF INDF1,W  ;CARREGA W COM VALOR APONTADO 
POR FSR1 
SUBWF SOMAL_VETOR3 ;SUBTRAI O VALOR DA VARIÁVEL SOMA 
CLRF WREG  ; RESULTADO < A ZERO? 
SUBWFB SOMAH_VETOR3 ;CASO SIM, DIM 1 DA PARTE ALTA 
BCF STATUS,C  ;LIMPA CARRY PARA EVITAR ERRO 
MOVF RES0,W  ; "W" COM AMOSTRA MAIS RECENTE 
MOVWF POSTINC1  ;SALVA AMOSTRA ATUAL NO VETOR 
ADDWF SOMAL_VETOR3 ;SOMA AMOSTRA ATUAL A SOMA 
CLRF WREG  ;VERIFICA SE HÁ SOMA É > A 256 
ADDWFC SOMAH_VETOR3 ;CASO SI, CARREGA SOMAH COM CARRY 
MOVFF FSR1L,POSVETOR3 ;ATUAL. VAR. COM PONT. DO VETOR 
; ATUALIZA VARIÁVEL CORRENTEP 
MOVF SOMAL_VETOR3,W 
MOVWF CORRENTEPL ;SOMA O RESULT. À CORRENTEPL 
MOVF SOMAH_VETOR3,W 
MOVWF CORRENTEPH ;SOMA RESULT À CORRENTEPH 
CLRF CANALAD  ;LIMPA CANALAD PARA ACESSAR AN0 
BCF FLAGS,7  ;GO/DONE = 0 
RETURN 
BITGODONE 
BSF ADCON0,1  ; SETA BIT GO/DONE 




 MÁQUINA DE CÁLCULO DA POTÊNCIA E MPPT                    
;######################################################################### 
MAQMPPT 
MOVF  TENSAOPL,W 
MULWF  CORRENTEPL ;TENSAOPL*CORRENTEPL RODH:PRODL 
MOVFF PRODH,RES1 ;ARMAZ RESULTADO EM RES1 
MOVFF  PRODL,RES0 ;ARMAZENA RESULTADO EM RES0 
MOVF TENSAOPH,W ;TENSAOPH*CORRENTEPL RODH:PRODL 
MULWF  CORRENTEPL  
MOVF PRODL,W   ;SOMA PRODL A RES1 
ADDWF RES1,F       
MOVF  PRODH,W   ;SOMA PRODH EM RES2 









MOVF  RES0,W  ;MULT RES0 POR 41 ($29) 
MULLW  41  ;RESULTADO - PRODH:PRODL 
MOVFF PRODH,POTENCIA1 ;ARMAZ. RESULT. EM POTENCIA1 
MOVFF  PRODL,POTENCIA0 ;ARMAZ. RESULTADO EM POTENCIA0 
MOVF RES1,W  ;MULT. RES0 POR 41 ($29) 
MULLW  41  ;RESULTADO -> PRODH:PRODL 
CLRF POTENCIA2  ;LIMPA POTENCIA2 E POTENCIA3 P/ 
CLRF POTENCIA3  ;EVITAR ERROS DE CÁLCULOS 
MOVF PRODL,W   ;SOMA (PRODL) A POTENCIA1 
ADDWF POTENCIA1,F ;  
MOVF  PRODH, W   ;SOMA PRODH EM POTENCIA2 
ADDWFC  POTENCIA2, F ;  
CLRF  WREG   ;SOMA CARRY A POTENCIA3 
ADDWFC  POTENCIA3, F ;PALAVRA DE ATÉ 24 BITS É FORMADA 








BTFSC FLAG_MPPT  ; VERIFICA SE TRANSCORREU 1ms 
GOTO FIM_MAQMPPT ; FLAG=1: NÃO; SAI DA ROTINA 
BSF FLAG_MPPT  ; FLAG=0: SIM; REARMA FLAG MAQMPPT 
INCF TEMPO  ; INCREMENTA CONTADOR 
MOVLW 50  ; VALOR MÁXIMO DO CONTADOR 
CPFSGT TEMPO  ; VERIFICA SE TEMPO > 10 
GOTO FIM_MAQMPPT ; CASO NÃO, SAI DA ROTINA 
GOTO FIM_MAQMPPT 
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BTFSC FLAGS,2  ;O ALGOR. DE MP SERÁ EXECUT CASO 
BRA FIM_MAQMPPT ;ECCP JÁ ESTEJA HAB. FLAGS,2=0 
;########################################################### 
;# INICIO DO ALGORÍTIMO SEGUIDOR DE MÁXIMA POTÊNCIA (MPPT) 
;########################################################### 
CLRF TEMPO  ; LIMPA CONTADOR TEMPO 
CLRF FLAGS_SINAL ; LIMPA FLAG DE CONTROLE DOS SINAIS 
MOVF  TENSAOPL_BKP, W ;SUB. 1º O BYTE MENOS SIGNIFICATIVO 
BSF      STATUS, C  ;EVITA SUB. DO "BORROW" PRÓX. INST. 
SUBWFB TENSAOPL, W ;W = TENSAOPL – TENSAOPL_BKP(W) 
MOVWF TEMP  ;ARMAZ. TEMP. RESULT. DA SUB. 
MOVF     TENSAOPH_BKP, W ;SUBTRAI BYTE MAIS SIGNIFICATIVO 
SUBWFB  TENSAOPH, W ;W = TENSAOPH – TENSAOPH_BKP(W) 
BNN RESULTADOV ;RESULT NEG.? 
BSF FLAGS_SINAL,0 ;CASO SIM,SETA FLAG DE SINAL DA TEN 
CALL CALC_COMPLEMENTO ;SEGUE PARA CALC_COMPLEMENTO 
RESULTADOV  ;O RESULT DE DELTAV É ARMAZENADO 
MOVWF DELTAVH  ;ARMAZ. RESULT. EM DELTAVH 
MOVFF TEMP,DELTAVL ;ARMAZ. RESULT. EM DELTAVL 
MOVF  CORRENTEPL_BKP, W ;SUB. 1º O BYTE MENOS SIGNIFICATIVO 
BSF      STATUS, C  ;EVITA SUB. DO "BORROW" PRÓX. INST. 
SUBWFB CORRENTEPL, W ;W=CORRENTEPL– CORRENTEPL_BKP(W) 
MOVWF TEMP  ;ARMAZ. TEMP. RESULT DA SUB. 
MOVF CORRENTEPH_BKP, W ; SUB. BYTE MAIS SIGNIFICATIVO 
SUBWFB CORRENTEPH, W ;W=CORRENTEPH–CORRENTEPH_BKP(W) 
BNN RESULTADOI ;RES. NEGATIVO? 
BSF FLAGS_SINAL,1 ;CASO SIM, SETA FLAG DE S. DA COR. 
CALL CALC_COMPLEMENTO ;E SEGUE PARA CALC_COMPLEMENTO 
RESULTADOI  ;O RESULT. DE DELTAI É ARMAZENADO 
MOVWF DELTAIH  ;ARMAZ. RESULT. EM DELTAIH 
MOVFF TEMP,DELTAIL ;ARMAZ. RESULT EM DELTAIL 
MOVLW 15    
CPFSLT DELTAVL   
BRA ROTINA    
TSTFSZ DELTAVH   
BRA ROTINA  ;CASO SEJAM, PROG. EXEC. ROT. DE COR 
TSTFSZ DELTAIL  ;VERIFICA SE DELATAI = 0 
BRA  TESTAIPOS  ;CASO NÃO, TESTA SINAL DE I 
BRA ATUALIZAVI ; CASO SIM, ATUAL. VAL. DE V E I 
TESTAIPOS 
BTFSC FLAGS_SINAL,1 ; TESTA SE DELTAI É NEGATIVO 
BRA AUMENTAIREF ; CASO SIM, AUM. REF. DE CORRENTE 
BRA DIMINUIIREF ; CASO NÃO, DIMINUI 
ROTINA       
MOVF  DELTAVL, W ;W COM VALOR DE "DELTAVL" 
MULWF  CORRENTEPL ;DELTAVL*CORRENTEL - PRODH:PRODL 
MOVFF PRODL,PRODL_1 ;ARMAZ. BYTE MENOS SIGNIF.  
MOVFF PRODH,PRODH_1 ;ARMAZ BYTE MAIS SIGNIFICATIVO 
MOVF  DELTAVH, W ;W COM VALOR DE "DELTAVH" 
MULWF  CORRENTEPL ;DELTAVH*CORRENTEL- PRODH:PRODL 
MOVF PRODL,W   ;SOMA RESULT. PRODL A PRODH_1 
ADDWF PRODH_1, F   ;PALAVRA DE ATÉ 16 BITS É FORMADA. 
MOVF  TENSAOPL, W ;W COM VALOR DE "TENSAOPL" 
MULWF  DELTAIL  ;TENSAOPL * DELTAIL - PRODH:PRODL 
MOVFF  PRODL,PRODL_2 ;ARMAZ. RESULT. EM PRODL_2 
MOVFF PRODH,PRODH_2 ;ARMAZ. RESULT. EM PRODH_2 
MOVF TENSAOPH, W 
MULWF  DELTAIL   ;TENSAOPH * DELTAIL - PRODH:PRODL 
MOVF PRODL, W   ;SOMA PRODL A PRODH_2 
ADDWF PRODH_2, F   ;PALAVRA DE ATÉ 16 BITS É FORMADA. 
MOVLW 0x00  ;AMBOS OS SINAIS SÃO POSITIVOS? 
CPFSEQ FLAGS_SINAL    
BRA TESTA_NEG  ;CASO NÃO, SEGUE PARA "TESTA_NEG" 
BCF STATUS, C  ; CASO SIM, RES = +(PRODL + PRODH) 
MOVF PRODL_1, W    
ADDWF PRODL_2, W  ;W = PRODL_2 + PRODL_1 
MOVWF RES0  ;ARMAZ. TEMP. RESULTADO 
MOVF PRODH_1, W 
ADDWFC PRODH_2, W ;W = PRODH_2 + PRODH_1 
BZ ATUALIZAVI ;RESULTADO=0 SEGUE P/ ATUALIZAVI 
BRA DIMINUIIREF ;CASO NÃO, RESULTADO > 0 
TESTA_NEG   ; TESTA SE (DELTAV & DELTAI) < 0 
MOVLW 0x03  ;VERIFICA SE AMBOS SÃO NEGATIVOS 
CPFSEQ FLAGS_SINAL    
BRA TESTA_DELTAV ;CASO NÃO, VAI PARA "TESTA_DELTAV" 
BRA AUMENTAIREF ;CASO SIM, -(PRODL + PRODH) =/ 0 
TESTA_DELTAV  ; ROTINA P/ TESTAR SE DELTAV < 0 
MOVLW 0x01  ; VERIFICA SE DELTAV É NEGATIVOS 
CPFSEQ FLAGS_SINAL    
BRA TESTA_DELTAI ;CASO NÃO,VAI PARA "TESTA_DELTAI" 
BSF     STATUS, C  ;EVITA A SUBTRAÇÃO DO "BORROW" NA 
PRÓXIMA INSTRUÇÃO 
MOVF PRODL_1, W  ;SIM, CALC. –(DELTAV*I+DELTAI*V) 
SUBWFB  PRODL_2, W  ;W = PRODL_2 – PRODL_1(W) - !C 
MOVWF RES0  ;ARMAZ. TEMP. RESULT. DA SUB. 
MOVF    PRODH_1, W  ;SUBTRAI BYTE MAIS SIGNIFICATIVO 
SUBWFB  PRODH_2, W  ; W = PRODH_2 – PRODH_1(W) - !C 
BZ ATUALIZAVI ; RESULT=0? SEGUE P/ "ATUALIZAVI". 
BN AUMENTAIREF ;CASO <0, SALTA PARA "AUMENTAIREF" 
BRA DIMINUIIREF ;OU SEGUE P/ "DIMINUIIREF". 
TESTA_DELTAI 
BSF     STATUS, C  ;EVITA SUB DO "BORROW" PRÓX. INST. 
MOVF PRODL_2, W  ; CALCULA (DELTAV*I - DELTAI*V) 
SUBWFB  PRODL_1, W  ; W = PRODL_1 – PRODL_2(W) - !C 
MOVWF RES0  ;ARMAZ. TEMP. RESULT DA SUB. 
MOVF    PRODH_2, W  ; SUBTRAI BYTE MAIS SIGNIFICATIVO 
SUBWFB  PRODH_1, W  ; W = PRODH_1 – PRODH_2(W) - !C 
BZ ATUALIZAVI ;RESULT=0? SEGUE P/ "ATUALIZAVI". 
BN AUMENTAIREF ;RESULT<0?,VAI P/ "AUMENTAIREF"  
BRA DIMINUIIREF ;SENÃO SEGUE P/ "DIMINUIIREF". 
AUMENTAIREF  ;ROT. QUE INCREMENTA D 
MOVF RCL_MAX, W ;W COM MÁX. VALOR DE D 
CPFSLT RCL  ; VERIFICA SE D É MÁXIMA 
BRA ATUALIZAVI ;CASO SIM, SAI ROT E ATUAL V E I 
INCF RCL  ;CASO NÃO, INCREMENTA RCL 
MOVFF RCL, CCPR1L ;CARREGA NOVO VALOR DE D 
BRA ATUALIZAVI ; ATUAL VAL. DE V E I 
DIMINUIIREF 
MOVF RCL_MIN, W ;W COM D MÍNIMO 
CPFSGT RCL  ;VERIFICA SE D É MÍNIMA 
BRA ATUALIZAVI ;CASO SIM, SAI DA ROT E ATUAL. V E I 
DECF RCL  ; CASO NÃO, INCREMENTA RCL 
MOVFF RCL, CCPR1L ;CARREGA NOVO VALOR DE D 
ATUALIZAVI  ; ROTINA DE ATUALIZAÇÃO DE V E I 
MOVFF TENSAOPL,TENSAOPL_BKP ;ATUALIZA VALORES DE V 
MOVFF TENSAOPH,TENSAOPH_BKP  





BCF STATUS,C  ;LIMPA "CARRY" PARA EVITAR ERROS 
COMF WREG  ;EXECUTA COMPLEMENTO DE UM EM W 
COMF TEMP  ;EXECUTA COMPLEMENTO DE UM EM 
TEMP 
INCF TEMP  ;INCREMENTA TEMP 
BTFSC STATUS,C  ;HOUVE ESTOURO NO ÚLT. INC? 
INCF WREG  ;INC. W CASO SIM 
RETURN 
;######################################################################### 
;******************      LIMPALCD [                ]        *************** 









BCF FLAGS,5  ;DESABILITA FLAG DE LIMPEZA 
RETURN 
LIMPA_BUFFER 
MOVLW " " 
MOVWF POSTINC0 
GOTO  LOOP2 
;######################################################################### 
;******************      LIMPAVETOR [                ]       *************** 













GOTO  LOOP_V 
;######################################################################### 
; TELA:  
; www DD.MM.AA 
;  h:  hh:mm:ss    
;######################################################################## 
TELA   ; ROTINA QUE DEFINE POSIÇÕES DE 
CARACTERES NO LCD 
BTFSS FLAGS,4  ;VERIFICA SE TELA NORMAL 















































































MOVLW 0X28  ;LCD 16X2 4 BITS DE DADOS 
CALL CMD_LCD  
MOVLW 0X0E  ;DISPLAY SEM CURSOR PISCANTE 
CALL CMD_LCD 
MOVLW 0X06  ;CURSOR DESLOCA A DIREITA 
CALL CMD_LCD 
MOVLW 0X01  ;LIMPA TODO DISPLAY 
CALL  CMD_LCD 
RETURN 
;######################################################################### 
;  ESCRITA DE COMANDO NO LCD 
;######################################################################### 
CMD_LCD: 
MOVWF VALOR   
ANDLW 0XF0  ;HAB. ESCRITA DE INST. NO LCD (RS=0) 
MOVWF PORTB  ;COLOCA O VALOR NA PORTA B  
BSF PORTB,1  ;HABILITA CHIP (E=1) 
MOVLW 10 
CALL MS 
BCF PORTB,1  ;DESABILITA CHIP 
MOVLW 30 
CALL MS 
SWAPF VALOR  ;PREP. PARA MANDAR O MENOS SIGNIF. 
MOVF VALOR,W  ;CARREGA W COM VALOR 
ANDLW 0XF0  ;HAB. ESCRITA DE DADOS NO LCD(RS=0) 
MOVWF PORTB     
BSF PORTB,1   ;HABILITA CHIP (E=1) 
MOVLW 10 
CALL MS  
BCF PORTB,1   ;DESABILITA CHIP 
MOVLW 30 
CALL MS   
RETURN 
WR_LCD 
MOVWF DADO  ;ARMAZENA O CARACTER 
ANDLW 0xF0  ;HAB. ESCRITA DE INST. NO LCD(RS=0)) 
MOVWF PORTB  ;COLOCA O VALOR NA PORTA B 
BSF PORTB,0  ;HABILITA ESCRITA DE DADOS (RS=1) 
BSF PORTB,1  ;HABILITA CHIP (E=1) 
MOVLW 10 
CALL MS 
BCF PORTB,1  ;DESABILITA CHIP (E=0) 
MOVLW 10 
CALL MS 
SWAPF DADO  ;COLOCA O VALOR MENOS SIGNIF. 
MOVF DADO,W 
ANDLW 0xF0  ; HAB. ESCRITA DE INST. NO LCD(RS=0) 
MOVWF PORTB 
BSF PORTB,0  ;HABILITA ESCRITA DE DADOS 
BSF PORTB,1  ;HABILITA CHIP 
MOVLW 10 
CALL MS 





; ROTINA OBRIGATORIA DE RESET DO LCD AO LIGAR O SISTEMA 
;######################################################################### 
LCD_RESET: 
MOVLW 200  ;TEMPO DE DELAY ANTES DE RESETAR 
LCD 
CALL MS  
MOVLW B'00110000'  ;CARREGA W COM 30H 
MOVWF PORTB  ;COLOCA 30H NA PORTB,  


















MOVLW B'00100000'  ;RESETA DISPLAY PORTB = 02H 
MOVWF PORTB  ;COLOCA 20H NA PORTB 









MOVWF TEMPO  ; CAR. O TEMPO COM VALOR DETERM. 
MS1    
MOVLW 249  ;CARREGA X 249 (DECIMAL) 
MOVWF X 
MS2   ;PASSARAM-SE 600 NS. 
NOP   ;+ 100 NS 
DECFSZ X  ;+ 100 NS 
GOTO MS2  ;+ 200 NS, TOTAL 1002 US 
DECFSZ TEMPO  ;DEC TEMPO EM 1 E TESTA SE = ZERO 
GOTO MS1  ;VAI A MS1 SE TEMPO DIF. ZERO 
RETURN   ;RETORNA DA SUB-ROTINA APOS 100 MS 
;================= FIM DO PROGRAMA ============================= 
END 
 
C.2. CÓDIGO FONTE DO SEGUNDO PIC 
;######################################################################## 
;PROGRAMA DE PROTEÇÃO E SUPERV. UTILIZANDO MICROCONTROLADOR 
;PIC 
;FINALIDADE: ;TESE DE DOUTORADO 
;DESENVOLVIMENTO: ENG. KLEBER SOUZA 
;COLABORAÇÃO: ENG. FELIPE VALORE 






TENSRH   ;TENSÃO DA REDE ALTO 
TENSRL   ;TENSÃO DA REDE BAIXO 
TENSR2H   ;TENSÃO DA REDE ALTO 
TENSR2L   ;TENSÃO DA REDE BAIXO 
TENSRMAXH  ;TENSÃO DA REDE MAXIMA ALTO 
TENSRMAXL  ;TENSÃO DA REDE MAXIMA BAIXO 
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TENSRMINH  ;TENSÃO DA REDE MINIMA ALTO 
TENSRMINL   ;TENSÃO DA REDE MINIMA BAIXO 
TENSRAMPH  ;AMPLITUDE DA TENSÃO DA REDE ALTO 
TENSRAMPL  ;AMPL. DA TENSÃO DA REDE BAIXO 
TENSBH   ;TENSÃO DO BARAMENTO ALTO 
TENSBL   ;TENSÃO DO BARAMENTO BAIXO 
CONT_R2   ;CONT. DE PER. PARA LIGAR O RELAY 2 
CONT_PT   ;CONTADOR DE PONTOS 
CONT_RD   ;CONT. DE PER. P/ DESLIGAR OS RELAYS 
CONT_DLY1   ;CONTADOR DO DELAY 1 
CONT_DLY2   ;CONTADOR DO DELAY 2 
QPT   ;QUANTIDADE DE PONTOS 
QPTT   ;QUANTIDADE DE PONTOS TEPORARIO 
MQPT   ;MEDIA DA QUANTIDADE DE PONTOS 
MQPT2   ;MEDIA DA QUANTIDADE DE PONTOS 
CONT_ESP   ;CONTADOR DE ESPERA 
LEITURAH   ;LEITURA A/D ALTO 
LEITURAL   ;LEITURA A/D BAIXO 
TMR0RH   ;RECARGA DO TIMER 0 ALTO 
TMR0RL   ;RECARGA DO TIMER 0 BAIXO 
FLAGREG   ;REGISTRADOR DE FLAGS 
FLAG_TB   ;REGISTRADOR DE FLAGS DA TABELA 
FLAG_BT   ;IND. ESTADO DO BOTÃO NOS ULT. PER. 
ENDC 
;ENDEREÇO DE INICIALIZAÇÃO 
ORG 0X000000 
GOTO INICIO 
;ENDEREÇO DO TRATADOR DA IMTERUPÇÃO DO TIMER 0 
ORG  0X000008 
GOTO TRAT0 
ORG  0X000018 
GOTO TRAT1 



















































;ROTINA DE CONVERSÃO A/D 
AD 
BSF ADCON0,1,0 ;INICIA A CONVERSÃO 
ESP1 ;ESPERA A CONVERSÃO ACABAR 
BTFSC ADCON0,1,0  
BRA ESP1 
MOVFF ADRESL,LEITURAL 
MOVFF ADRESH,LEITURAH ;OBTENÇÃO DOS RESULTADOS 
MOVLW D'250'  ;CARREGA O VALOR DE CONT P/ ESPERA 
MOVWF CONT_ESP,0 
ESP2 ;ESPERA DE 2 TAD 
INCFSZ CONT_ESP,1,0 
BRA ESP2 
RETURN ; RETORNA DA SUB-ROTINA 





















CLRF PORTB,0  ;INICIALIZA A PORTA B 
CLRF LATB,0 
CLRF PORTA,0  ;INICIALIZA A PORTA A 
CLRF LATA,0 
MOVLW B'00001100'  ;RA2,RA3 COMO ENTRADAS 
MOVWF TRISA,0 
MOVLW B'00000000'  ;RB0 A RB7 COMO SAIDAS 
MOVWF TRISB,0  
MOVLW B'01110011'  ;HAB. OS ADs AN2, AN3 
MOVWF ADCON1,0 
MOVLW B'10101110'  ;CONFIGURA O A/D  
MOVWF ADCON2,0 
MOVLW B'00010001'  ;HAB O A/D, VDD E VSS COMO REF. 
MOVWF ADCON0,0 
MOVLW B'10000000'  
MOVWF EECON1,0 
MOVLW B'10001000'  ;HABILITA TIMER 0 
MOVWF T0CON,0 
MOVLW B'00101000'  ;HABILITA A INTERUPÇÃO DO TIMER 0 
MOVWF INTCON,0  
MOVLW 0XFC  ;VALOR H DE RECARGA DO TIMER 0 
MOVWF TMR0RH,0 




CLRF FLAGREG,0  ;0 O REGISTRADOR POR SEGURANÇA 
LOOPRE 
BSF FLAGREG,7 
CLRF FLAG_TB  ;INICIALIZA A VARIAVEL 
BSF FLAG_TB,7 
MOVLW 0X7C 
MOVWF CONT_R2,0  ;INICIALIZA A VARIAVEL 
CLRF CONT_RD,0  ;INICIALIZA A VARIAVEL 
CLRF FLAG_BT,0  ;INICIALIZA A VARIAVEL 
CLRF TENSRH,0  ;INICIALIZA A VARIAVEL 
CLRF TENSRL,0  ;INICIALIZA A VARIAVEL 
CLRF TENSR2H,0  ;INICIALIZA A VARIAVEL 
CLRF TENSR2L,0  ;INICIALIZA A VARIAVEL 
CLRF TENSBH,0  ;INICIALIZA A VARIAVEL 






CLRF TENSRMAXL,0 ;INICIALIZA A VARIAVEL 
CLRF QPT,0  ;INICIALIZA A VARIAVEL 
CLRF QPTT,0  ;INICIALIZA A VARIAVEL 
CLRF MQPT,0  ;INICIALIZA A VARIAVEL 











MOVLW B'00001101' ;ESCOLHE A PORTA A SER LIDA (AN3/PINO-7) 
MOVWF ADCON0,0 
CALL AD  ;CHAMA A ROTINA DE LEITURA 
MOVFF LEITURAH,TENSRH 
MOVFF LEITURAL,TENSRL ;CARREGA OS VALORES LIDOS 
MOVLW B'00001001' ;ESCOLHE A PORTA A SER LIDA (AN2/PINO-6) 
MOVWF ADCON0,0 
CALL AD ;CHAMA A ROTINA DE LEITURA 
MOVFF LEITURAH,TENSBH 
































































































































































































































































































































































































































































































D.  PROJETO DA FONTE AUXILIAR 
Dados de Entrada
Vmax 350:= [V] Vmin 150:= [V] Vnom 311:= [V] 
Dados de Saída
k 1 7..:=
Vo1 20:= [V] ΔVo1 0.2:= [V] Io1 0.050:= [A] 
Vo2 20:= [V] ΔVo2 0.2:= [V] Io2 0.050:= [A] 
Vo3 20:= [V] ΔVo3 0.2:= [V] Io3 0.6:= [A] 
Vo4 20:= [V] ΔVo4 0.2:= [V] Io4 0.1:= [A] 
Vo5 24:= [V] ΔVo5 0.2:= [V] Io5 0.05:= [A] 
Vo6 8:= [V] ΔVo6 0.2:= [V] Io6 0.05:= [A] 
Vo7 5:= [V] ΔVo7 0.2:= [V] Io7 0.001:= [A] 
Dados Adicionais para o Projeto
Tamb 40:= [oC] [Temperatura ambiente] 
η 0.7:= [Rendimento]
fs 100000:= [Hz] [Freqüência de comutação] 
μo 4 π⋅ 10 7−⋅:= [Tm/A] [Permeabilidade do ar]
Dmax 0.5:= [Razão cíclica máxima]
Dmin 0.017:= [Razão cíclica mínima] 
CÁLCULOS DE PROJETO








Pin 25.15= [W] 
 
(b) Transformador  Flyback
Os dados para o projeto são:
kv 0.4:= ΔBmax 0.1:= [T]
ku 0.5:= ΔB 0.1:= [T]
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J 350:= [A/cm2] B ΔB 104⋅:=
Vd 2:= [V] B 1 103×= [G] 
AeAw
1.1 Po⋅ 104⋅
kv ku⋅ J⋅ fs⋅ ΔB⋅:= AeAw 0.277=
[cm4]
Ao produto calculado corresponde o núcleo comercial  EE-30/14  IP12R da THORNTON






O entreferro do núcleo deve ser ajustado no seguinte valor:
δ 2 μo⋅ Po⋅
ΔB2 Ae⋅ η⋅ fs⋅




:= lg 0.026= [cm] 
A corrente de pico através do primário, a indutância magnetizante e o número de espiras
de primário e secundários são encontrados a seguir:
Ip
2 Po⋅


















Ns1 10= [espiras] 
Ns2 10= [espiras] 
Ns3 10= [espiras] 
Ns4 10= [espiras] 
Ns5 11= [espiras] 
Ns6 5= [espiras] 


















































:= AreaCuP 7.823 10 4−×= [cm2] 
Enrolamento secundário:



























































:= Profundidade de penetração
Diametro_máximo 2 P⋅:= Diametro_máximo 0.047= [cm2] 
π 3.141592654:=
AWG


















Diâmetro do fio com isolamento em centímetros 
Dx_iso Dx 0.028 Dx⋅+:= Dx_iso 0.051=






⋅:= Sfio_iso 2.078 10 3−×=
FIO ESCOLHIDO AWG 25=






















Possibilidade de execução (menor ou igual 0.4):
ACu_isol_prim Sfio_iso Np⋅ No_fiosParalelo_P⋅:=
ACu_isol_prim 0.131= [cm2]




















O fator ku é menor 0.4, possibilitando a sua construção do transformador.































Saída 1: 10μF / 35V
Saída 2: 10μF / 35V
Saída 3: 22μF / 35V
Saída 4: 22μF / 35V
 
Saída 5: 10μF / 25V
Saída 6: 10μF / 25V
Saída 7: 0.1μF / 25V  
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⋅:= ISef 0.274= [A] 
Interruptor escolhido: TOP223Y
cálculo do  snuber
Ld 14 10 6−⋅:= Henry 
Lm Lp:= Henry 
ELt 0.5 Ld⋅ Ip2⋅:= ELt 3.149 10 6−×=
Tensão máxima suportada pelo TOP
VTop Vnom Vmin+:= VTop 461=
Vin Vnom:=
Cálculo do capacitor do snuber
Vc VTop Vin−:= Vc 150=  
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:= Cs 4.14 10 9−×=
O capacitor escolhido terá as seguintes especificações
C 5.6 10 9−⋅:= F 
Vdc 1000:= V 
A potência dissipada pelo resistor será
PR ELt fs⋅:= PR 0.315= W 




:= R 7.146 104×=
O resistor escolhido será:
R 68 103⋅:= Ω








E. ESQUEMAS ELÉTRICOS DOS CIRCUITOS DE POTÊNCIA E DE 
CONTROLE 
 

























































































































E.1. FOTOS DO PROTÓTIPO 
 
Fig. E.5 – Foto do protótipo de 1000W. 
 
Fig. E.6 – Detalhe da placa de controle e da fonte auxiliar. 
 
Fig. E.7 – Detalhe do conversor Meia-Ponte. 
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Fig. E.8 – Detalhe do Inversor. 
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